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Kurzfassung
Die energiee￿ziente und umweltschonende Aufbereitung von Trinkwasser ge-
winnt mit steigender Bevölkerungsdichte zunehmend an Bedeutung. Neben den
thermischen und chemischen Verfahren zeichnet sich die Wasseraufbereitung
mittels ultravioletter Strahlung durch niedrigen Energiebedarf und nicht benö-
tigtem direkten Kontakt zum Wasser aus. Die hierfür eingesetzten Nieder- und
Mitteldruck-UV-Lampen weisen hohe UV-Strahlungsausbeuten bis zu 40 % oder
elektrische Leistungsdichten bis 18W/cm auf, erreichen jedoch kurze Lebens-
dauern unter 16.000 Stunden.
Die vorliegende Arbeit behandelt die Entwicklung und Untersuchung eines
neuartigen UV-Lampensystems, welches die Vorteile der Nieder- und Mittel-
drucklampen zusammenführt und den Leistungsbereich zwischen beiden Lam-
pentypen abdecken kann. Um dieses Ziel zu erreichen, bieten hochbelastete Nie-
derdruck-Induktionslampen die besten Voraussetzungen. Daher werden in die-
ser Arbeit Induktionslampen mit Lampenleistungen von PLampe  1250W ent-
wickelt und untersucht. Hochleistungs-Induktionslampen der hier angestrebten
Leistungsklasse sind am Markt nicht existent, da sie bisher nicht e￿zient betrie-
ben werden konnten. Eine wirtschaftliche Erhöhung der Lampenleistung bedeu-
tet vor allem auch die Erreichung von hohenWirkungsgradenmit elektronischen
Vorschaltgeräten. Am Markt verfügbare Systeme basieren auf Leistungstransis-
toren aus Silizium (Si) und sind daher in ihrer Ausgangsleistung begrenzt. Hohe
Leistungen werden immer noch mit Röhrenverstärkern bei niedrigenWirkungs-
graden erzeugt. Im Rahmen dieser Arbeit werden deshalb neue Leistungstransis-
toren aus Siliziumkarbid (SiC) untersucht, um ihre Tauglichkeit für den Einsatz
in Resonanz-Wechselrichtern für Schaltfrequenzen von fsw = 2MHz nachzu-
weisen. Die Ergebnisse der statischen und dynamischen Transistorcharakterisie-
i
rung werden schließlich anhand von zwei resonanten Vollbrückenwechselrich-
tern mit Nullspannungs-Schaltentlastung mit dem Einsatz von selbstleitenden
Sperrschicht- und selbstsperrenden Metalloxid-Halbleiterfelde￿ekttransistoren
unterstützt. Bei diesen hohen Schaltfrequenzenwerdenmit den SiC-Transistoren
Halbleiterwirkungsgrade von über 96 % möglich.
Die Hochleistungs-Induktionslampen für das UV-Lampensystem werden in
dieser Arbeit neu entwickelt und erstmals vorgestellt. Es werden Induktionslam-
pen unterschiedlicher Leistungsklasse mit verschiedenen Füllungen untersucht.
Zur Erreichung höherer Strahlungsausbeuten bei hoher Lampenleistung werden
folgende Parameter der Lampen variiert: Volumen des Entladungsraumes, Puf-
fergasdruck, Lampenleistung und Kaltkammer-Temperatur. Weiterhin wird der
gepulste Betrieb der Lampen untersucht. Die Ergebnisse der Strahlungsmessung
machen damit die grundsätzlichen Zusammenhänge zwischen Lampenleistung,
Pu￿ergasdruck, Kaltkammer-Temperatur und Spektrum der Lampe für die Ver-
wendung von Quecksilber als Leuchtmetall deutlich. Die Charakterisierung der
elektrischen Lampeneigenschaften hilft schließlich zusätzlich, das Vorschaltge-
rät optimal auf die Lampe anzupassen.
Mit den hier entwickelten UV-Induktionslampen und dem MHz-Wechselrich-
ter mit selbstleitenden SiC-Sperrschichtfeldeffekttransistoren (JFET) wird ein
Systemwirkungsgrad von mehr als 27 % nachgewiesen, welcher zwischen den
beiden bisherigen UV-Systemen einzuordnen ist.
Abstract
With increasing population density, water treatment in an energy e￿cient and
environmentally friendly manner steadily takes on more signi￿cance. Besides
thermal and chemical methods, water treatment based on ultraviolet radiation
facilitates low energy consumption and physical insulation from water. Nowa-
days, the utilized low- and medium-pressure UV-lamps o￿er either high energy
e￿ciencies up to 40 % or high UV-power densities up to 18W/cm. However, life-
time of the lamps is less than 16.000 hours.
This thesis presents the design and investigation of a novel UV-lamp-system,
which aims to link the advantages of low- and medium-pressure discharge lamps
and to cover the power range between both lamp types. For achieving this aim,
highly ballasted low-pressure induction lamps ful￿l the requirements best. The-
refore, this thesis presents the development and investigation of induction lamps
with lamp powers up to Plamp  1250W. High-power induction lamps of such
high power levels do not exist commercially, since up to now their operation
was not possible in an e￿cient way. Increasing the lamp power economical-
ly means especially achieving high e￿ciencies with electronic control gears.
Commercially available systems are based on power transistors made of sili-
con (Si) and are limited in output power. Nevertheless, high power levels are
still supplied using electron tube ampli￿ers at low e￿ciencies. In the course of
this thesis, new power transistors made of silicon carbide (SiC) are investiga-
ted against the background of their application in resonant-mode inverters at
switching-frequencies of fsw = 2MHz. The experimental results of static and
dynamic transistor characterisation are ￿nally supported by two prototypes of
resonant full-bridge inverters that are equipped with normally-on junction ￿eld-
e￿ect transistors and metal-oxide semiconductor ￿eld-e￿ect transistors. Using
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SiC-transistors, e￿ciencies of the power stage of more than 96 % proved to be
possible at these high switching-frequencies.
The high-power induction lamps for the UV-lamp-system are newly develo-
ped and presented within the course of this thesis for the ￿rst time. Induction
lamps of di￿erent power levels with di￿erent ￿llings are tested and characteri-
sed. To achieve higher radiant e￿ciency at high lamp power the following lamp
parameters are varied: volume of the discharge chamber, bu￿er gas pressure,
lamp power and „cold spot“ temperature. Furthermore, the pulsed operation of
the lamps is investigated. The radiation measurements demonstrate the basic re-
lations between lamp loading, bu￿er-gas pressure, „cold spot“ temperature and
spectral irradiance while using mercury as radiating species. Finally, the elec-
trical lamp characteristics support to optimally match the control gear with the
lamp.
A system e￿ciency of some more than 27 % is veri￿ed with the prototype UV-
induction lamp system, when operated with the MHz-inverter that is equipped
with SiC-junction ￿eld-e￿ect transistors (JFET). This e￿ciency positions bet-
ween the two previous UV-systems.
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1 Einleitung
Wasser ist die Grundlage für Leben und die Entstehung von Zivilisationen. Die
steigende Bevölkerungsdichte inmodernen Ballungsräumen undMetropolregio-
nen, wie z.B. Tokio, Jakarta oder Delhi, führt zu verstärkter Verschmutzung des
natürlich vorkommendenWassers. Insbesondere Menschen in Entwicklungslän-
dern und Regionen mit ausschließlich vorkommendem Ober￿ächenwasser ha-
ben oft nur erschwerten oder gar keinen Zugang zu sauberem Wasser. So lebten
2015 weltweit ca. 2,4MilliardenMenschen unter widrigen hygienischen Umstän-
den unterhalb des weltweit geltenden hygienischenMindeststandards von denen
ca. 700 Millionen Menschen unter Trinkwassermangel litten [1].
DieWasseraufbereitungmittels ultravioletter (UV) Strahlung ist eine sehr ener-
giee￿ziente und umweltschonende Technologie. Thermische und chemischeVer-
fahren benötigen mehr Primärenergie und es werden Chemikalien eingesetzt,
welche den Geschmack des Wassers negativ beein￿ussen. Zur Erzeugung von
UV-Strahlung kommen aktuell ausschließlich Gasentladungslampen mit einer
Quecksilber (Hg)-Füllung zum Einsatz, wie z.B. Niederdruck- (LP) und Mittel-
drucklampen (MP). Der nutzbare Wellenlängenbereich für die UV-Desinfektion
liegt im UV-C (200 nm     280 nm). Die wichtigsten Eigenschaften konven-
tioneller Lampentypen sind in Tabelle 1.1 aufgelistet.
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Tabelle 1.1: Vergleich von Nieder- und Mitteldruck-Quecksilberentladungslam-
pen [2].
Eigenschaft Niederdruck Mitteldruck Einheit
Hg Amalgam Hg
Leistungsbereich 5 - 150 50 - 800 > 400 W
Volumenleistungsdichte  0,2 - 0,5 0,7 10,8 W/cm3
typ. UV-C-E￿zienz 40 35 15 %
spez. UV-C-Strahlungs￿uss 0,1 - 0,5 1,5 - 2 12 - 18 W/cm
Temperatur 0 - 40 70 - 90 600 - 900 °C
Lebensdauer 9.000 16.000 1.500 - 10.000 h
LP-Lampen sind jeweils mit Hg- oder Amalgam-Füllung verfügbar, während
MP-Lampen ausschließlich mit Hg gefüllt werden. Eine wichtige Größe der Lam-
pen ist die auf die Lampenlänge bezogene spezi￿sche elektrische Leistung. Ab-
bildung 1.1 zeigt die typische UV-C-E￿zienz als Funktion der spezi￿schen elek-
trischen Leistung der konventionellen UV-Lampen.
Abbildung 1.1: UV-C E￿zienz konventioneller UV-Lampen als Funktion der spe-
zi￿schen elektrischen Leistung
An der Kurve kann man erkennen, dass je nach Lampentyp entweder sehr
energiee￿ziente Systeme großen Bauvolumens oder sehr kompakte Systeme nied-
riger Energiee￿zienz realisierbar sind. Ein UV-Systemmit einer Leistungsdichte
zwischen beiden Lampentypen, aber einer nur geringfügig niedrigeren E￿zienz
als die der LP-Lampe existiert bisher nicht.
Viele technische Anwendungen erfordern meist eine höhere Leistungsdichte
als konventionelle Niederdrucklampen aufweisen, weshalb MP-Hg-Lampen mit
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bis zu 120W/cm zum Einsatz kommen [3, 4]. Diese Lampen weisen eine UV-C-
E￿zienz von 15% (vgl. Tabelle 1.1) und eine sehr kurze Lebensdauer zwischen
1.500 h und 10.000 h je nach Leistungsdichte auf. LP-Lampen hingegen erzeugen
einen UV-C-Strahlungs￿uss unter 2W/cm Lampenlänge. Die Lampenlebensdau-
er einer Hg-LP-Lampe liegt jedoch bei 9.000 h und die einer Amalgam-LP-Lampe
mit Longlife Beschichtung bei über 16.000 h [2].
Es liegt nahe, den Leistungsbereich zwischen LP- und MP-Lampen mit einer
hochbelasteten LP-Lampe zu bedienen. Eine weitere Leistungssteigerung bei LP-
Lampen durch die Anhebung des Lampenstromes ist jedoch aufgrund der Emit-
tererschöpfung der Elektroden und der damit verbundenen Lebensdauerverkür-
zung nicht sinnvoll. Die Kombination einer hohen Leistungsdichte von Mittel-
drucklampen mit der hohen E￿zienz einer Niederdrucklampe ist daher ein an-
gestrebtes Ziel aktueller Forschungsarbeiten. Eine Möglichkeit zur Erreichung
dieses Ziels stellt der Einsatz einer elektrodenlosen hochbelasteten Induktions-
lampe [5] mit einem elektronischen Vorschaltgerät (EVG) dar. Diese Lampen er-
möglichen hohe Lampenlebensdauern bei hoher Systeme￿zienz, erfordern je-
doch hohe Betriebsfrequenzen im MHz-Bereich. Für eine hohe Plasmae￿zienz
hat sich der Frequenzbereich von 2,0MHz  f  3,39MHz als optimal heraus-
gestellt [6] und wird deshalb auch im Frequenznutzungsplan der Bundesnetz-
agentur für induktive Anwendungen berücksichtigt [7].
Der limitierende Faktor, der die praktische Realisierung von Induktionslam-
pen mit hohen Leistungen im Kilowatt-Bereich bisher verhindert hat, ist in der
Technologie für elektronische Vorschaltgeräte für solche Lampen zu ￿nden. Um
die benötigten hohen Schaltfrequenzen zu realisieren, müssen Resonanzwandler
eingesetzt werden, welche hohe Leistungsdichten undWirkungsgrade erreichen
können. Abbildung 1.2 zeigt das Schaltbild eines konventionellen EVGs mit Leis-
tungsfaktorkorrekturschaltung für Leuchtsto￿ampen. Die netzseitige Wechsel-
spannung wird mit D1 bis D4 gleichgerichtet und die Netzstromaufnahme mit
Hilfe eines Hochsetzstellers (HSS) geregelt. Die Zwischenkreisgleichspannung
UDC wird durch eine Transistorhalbbrücke, bestehend aus M2 und M3, in ei-
ne Rechteckausgangsspannung umgeformt. Diese Rechteckspannung wird mit-
tels Serienkondensator CS von ihrem Gleichanteil befreit und durch den Serien-
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Parallel-Schwingkreis, bestehend aus LS und CP, am Ausgang nahezu zu einer
Sinusspannung geglättet.
Abbildung 1.2: Schaltbild eines elektronischen Vorschaltgerätes mit Leis-
tungsfaktorkorrekturschaltung für Leuchtsto￿ampen auf Basis
des Halbbrückenwechselrichters und einem Serien-Parallel-
Schwingkreis, gemäß [8, 9]
Die Schaltfrequenzen der EVGs für Leuchtsto￿ampen liegen im Bereich zwi-
schen 25 kHz und 100 kHz. EVGs für Hochdruck-Gasentladungslampen hoher
Leistung bis in den kW-Bereich basieren meist auf dem ZVS-Vollbrückenwech-
selrichter und arbeiten bei Schaltfrequenzen bis 300 kHz.
Die Erhöhung der Ausgangsleistung war bislang aufgrund der verfügbaren
Leistungshalbleiterschalter nur in begrenztemMaß möglich. So kommen für Ge-
neratoren sehr großer Ausgangsleistung weiterhin Röhrenverstärker zum Ein-
satz, welche eine maximale E￿zienz von nur 65 % erreichen [10]. Die fortschrei-
tende Entwicklung der Transistortechnologie für Sperrspannungen von 1200V
versprechen, die Verluste in dem Vorschaltgerät signi￿kant zu reduzieren, um
damit die Systemleistung weiter zu erhöhen. Neue, aus dem Halbleitermaterial
Siliziumkarbid (SiC) prozessierte, Leistungshalbleiterschalter sind seit dem Jahr
2010 als Serienprodukt erhältlich. Diese Leistungshalbleiterschalter weisen si-
gni￿kant kleinere Durchlasswiderstände, geringere Schaltverluste und besseres
thermisches Verhalten im Vergleich zu ihren Gegenstücken aus Silizium (Si) in
dieser Spannungsklasse auf. Speziell für Hochfrequenzanwendungen optimierte
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1.1 Motivation und Zielsetzung
Si-MOSFETs weisen zwar sehr hohe Schaltgeschwindigkeiten auf, jedoch schla-
gen sich die benötigte Chip￿äche, spezielle Fertigungsverfahren und geringe
Stückzahlen im Preis nieder. Leistungstransistoren hingegen werden in großer
Stückzahl zu günstigen Preisen hergestellt. Hochfrequenz-Stromversorgungen
würden daher, auch als Nischenprodukt, von den Preisen und der Verfügbarkeit
konventioneller Leistungstransistoren pro￿tieren und wichtige Anwendungsge-
biete der Prozesstechnik erschließen. Hierzu gehören insbesondere Induktions-
prozesse zur Erwärmung, Plasmaprozesse oder induktive Energieübertragung
für die kontaktlose Ladung von batteriebetriebenen Fahrzeugen. Ein ausführ-
licher Nachweis der Tauglichkeit von SiC-Leistungstransistoren für Schaltfre-
quenzen um 2 MHz wurde in der jüngeren Vergangenheit jedoch nicht durch-
geführt. Diese Arbeit soll daher einen Beitrag zu diesem Nachweis am Beispiel
von Hochfrequenz-EVGs (HF-EVG) für Hochleistungsinduktionslampen leisten.
Hierfür werden im Rahmen dieser Arbeit aus SiC verfügbare Sperrschicht-Feld-
effekttransistoren (JFET, engl. junction ￿eld-effect-transistor) und Metall-Oxid-
Halbleiter-Feldeffekttransistoren (MOSFET, engl. metal-oxide-semiconductor
￿eld-effect-transistor) untersucht. Diese neuen SiC-Leistungshalbleiter verspre-
chen viele positive Bauteileigenschaften, sowohl statischer als auch dynamischer
Art. Ihre Einschränkungen erfordern jedoch die Berücksichtigung eines ganz-
heitlichen Entwurfsansatzes für die Schaltungsentwicklung.
1.1 Motivation und Zielsetzung
Induktionslampen für die Allgemeinbeleuchtung, welche mit einem Streufeld-
koppler betrieben werden, sind am Markt bis zu Lampenleistungen von 185W
verfügbar. Sie werden mit HF-EVGs betrieben, welche ausreichend kompakt und
e￿zient sind, sodass Lichtausbeuten von 74 lm/W erreicht werden können. Für
die Erzeugung von UV-Strahlung für technische Zwecke ist diese Leistung je-
doch nicht ausreichend. Ein Flaschenhals für höhere Lampenwattagen waren
bisher die elektronischen Vorschaltgeräte, welche mit Si-Transistoren selbst bei
kleiner elektrischer Ausgangsleistung nur mäßige Wirkungsgrade   < 90 % er-
reichten. Elektrodenbehaftete UV-Lampen weisen entweder kleine Leistungs-
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dichten oder niedrige Strahlungsausbeuten auf, sowie jeweils begrenzte Lebens-
dauern. Um eine Lösung für den Bereich zwischenNieder- undMitteldruckstrah-
lern zu ￿nden, dokumentiert diese Arbeit die Untersuchungen zur Machbarkeit
von HF-EVGs für hochbelastete Induktionslampen auf Basis von Siliziumkarbid-
Transistoren für Lampenleistungen von PL   1000W.Dies erfordert die Untersu-
chung unterschiedlicher Fragestellungen, um weiterhin einen mit kommerziell
verfügbaren EVGs für Gasentladungslampen vergleichbaren Systemwirkungs-
grad zu erzielen.
Es werden sowohl die statischen, als auch die dynamischen Eigenschaften der
SiC-Transistoren untersucht und die Messergebnisse mit Hinblick auf den Ein-
satz von SiC-Transistoren in MHz-Wechselrichtern bewertet. Die Machbarkeit
solcher HF-EVGs soll in dieser Arbeit anhand eines hochfrequent getakteten
Vollbrückenwechselrichters gezeigt werden, der durch resonante Schaltentlas-
tung einen hohen Wirkungsgrad erreichen kann. Die hohe benötigte Lampen-
leistung erfordert den Betrieb des Wechselrichters mit einer Eingangszwischen-
kreisspannung von 800V.
Neben der Zielsetzung einen MHz-Wechselrichter mit SiC-FETs zu realisie-
ren, soll die Machbarkeit hochbelasteter Induktionslampen untersucht werden,
weshalb verschiedene Induktionslampen gefertigt und charakterisiert werden.
1.2 Gliederung
Die vorliegende Arbeit löst die Problemstellung auf Grundlage eines Systeman-
satzes. Aus diesem Grund stellt Kapitel 2 die grundlegenden Zusammenhänge
und Funktionsprinzipien zwischen induktiv gekoppelten Plasmen, Siliziumkar-
bid (SiC) Leistungshalbleiterschaltern und HF-EVGs dar. Diese Grundlagen die-
nen anschließend in Kapitel 3 für den Ansatz eines Systementwurfes für das
Lampe-Wechselrichter-System, welcher die wichtigsten Schlüsselparameter der
SiC-Transistoren berücksichtigen muss. Kapitel 4 dokumentiert die praktische
Umsetzung der Entwurfsergebnisse in ein funktionierendes Laborsystem und
die dazugehörigen Messaufbauten. Kapitel 5 stellt die Messergebnisse dar und
diskutiert diese. Die Messergebnisse werden anschließend in Kapitel 6 mit kon-
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ventionellen Systemen verglichen und die Vor- und Nachteile des neuen Systems
verdeutlicht. Die Arbeit endet mit einer kurzen Zusammenfassung der wichtigs-




In diesem Kapitel erfolgt eine zusammengefasste Darstellung der Grundlagen
induktiv gekoppelter Plasmen und Lampen, sowie der Anforderungen an deren
Stromversorgung. Ein Vergleich aktueller Siliziumkarbid-Leistungstransistoren
und der zugehörigen Gatetreiberschaltungen bildet die Grundlage für eine Rea-
lisierung von HF-Resonanzwechselrichtern. Die Reduzierung von Schaltverlust-
energien ist zudem ein wesentlicher Gesichtspunkt zur Erreichung der geforder-
ten hohenWechselrichterwirkungsgrade. Zwei gängigeMethoden sind das Null-
spannungs- (ZVS) und Nullstromschalten (ZCS), welche in diesem Kapitel kurz
vorgestellt werden. Als Plasmastromversorgung erscheinen zunächst zwei reso-
nant betriebene Schaltungen als geeignet: Der ZVS-Vollbrückenwechselrichter
(ZVS-VB) und der ZVS-Dreipunktwechselrichter mit geklemmtem Spannungs-
mittelpunkt (ZVS-3L-NPC). Ihre grundlegende Funktion wird erläutert und dient
als Grundlage für die Erarbeitung einer Stromversorgung für induktiv gekoppel-
te Lampen hoher Leistung im weiteren Verlauf dieser Arbeit.
2.1 Induktiv gekoppelte Plasmen (ICP) und Lampen
Bereits im Jahr 1891 hat Nicola Tesla die Lichterzeugung mittels hochfrequen-
ter Wechselfelder hoher Spannung patentiert [11]. Zu etwa gleicher Zeit ver-
ö￿entlichte Thomson einen Artikel über elektrodenlose Entladungen [12] und
im Jahr 1900 folgte durch Hewitt die Vorstellung der Lichterzeugung mittels In-
duktion [13]. Erst der rasante Fortschritt der Mikroelektronik führte schließlich
zu einer Kommerzialisierung von Induktionslampen für die Allgemeinbeleuch-
tung [14, 15]. Die grundlegenden Prinzipien der heutigen Induktionslampen ha-
ben dabei Hewitt [13], Smith [16] und Bethenod [17] erfunden. Anderson [18–21]
hat für General Electric mehrere Induktionslampen erfunden, von denen die
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GENURATM-Lampe ein kommerzielles Produktwurde.WeitereMeilensteinewa-
ren die Markteinführungen der QLTM-Lampe von Philips [22] mit Hohlraum-
koppler (siehe Abbildung 2.1 nach Bethenod [17]) und der EnduraTM-Lampe
von OSRAM [23] als Ringentladungslampe (siehe Abbildung 2.2 nach [18, 23]).
Die QLTM-Lampe verursacht durch ihren Aufbau nur geringe optische Abschat-
tungsverluste, wodurch sie eine e￿ziente Strahlungserzeugung bei kompakter
Baugröße ermöglicht.
Abbildung 2.1: Querschnittskizze der Induktionslampe mit internem Hohlraum-
koppler nach Bethenod [17]
Induktionslampen weisen höhere Elektronendichten als elektrodenbehaftete
Lampen auf [24], was zu höheren Pu￿ergastemperaturen führt. Deshalb sind ent-
weder eine Temperierung des kältesten Punktes am Lampenkörper (engl. „cold
spot“ - CS) oder der Einsatz eines Amalgams notwendig, um den Hg-Partial-
dampfdruck optimal einzustellen. Dadurch ist die Erzeugung der UV-Strahlung
ebenso e￿zient wie bei konventionellen LP-Lampen mit Elektroden. Die UV-
Strahlung wird mit Leuchtsto￿en in sichtbares Licht umgewandelt, die auch für
konventionelle Leuchsto￿ampen verwendet werden. Des Weiteren handelt es
sich bei diesen Lampen ausschließlich um Niederdruckgasentladungslampen.
Hochdruckgasentladungslampen werden zwar in einigen Patentschriften [25–
27] beschrieben, jedoch bisher nicht vermarktet.
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Abbildung 2.2: Qurschnittsskizze der Induktionslampe mit Ringentladung ge-
mäß [18, 23]
2.1.1 Funktionsprinzip
Die grundlegenden Funktionsprinzipien von elektrodenlos angeregten Plasmen
hat Thomson [28] 1927 vorgestellt. Induktiv gekoppelte Plasmen (engl. ICP) und
Induktionslampen funktionieren demnach grundsätzlich durch die Energieüber-
tragung mittels hochfrequentemMagnetwechselfeld und zeigen dabei vergleich-
bares Verhalten, wie die positive Plasmasäule von elektrodenbehafteten Nieder-
und Hochdrucklampen. [15] Für die Erzeugung einer Gasentladung wird immer
ein elektrisches Feld benötigt, welches das Gas im Entladungsgefäß ionisieren
kann. Bei ICPwird zu diesemZweck eine Spulemit einemhochfrequentenWech-
selstrom beaufschlagt und um ein Entladungsgefäß gewickelt oder innerhalb
des Entladungsgefäßes positioniert. Abbildung 2.3 illustriert die zwei häu￿gsten
Kon￿gurationen von ICP, das Magnetfeld der Spule in das Entladungsgefäß ein-
zukoppeln. Der Entladungsraum von Induktionslampen ist normalerweise mit







Abbildung 2.3: Skizze verschiedener ICP Spulenanordnungen, gemäß [29, 30].
(a) O￿ener Entladungsraum mit Gasdurch￿uss und außen ange-
brachter Spule. Das ICP wird lokal erzeugt und die entstehen-
den Ionen werden durch den Gas￿uss zu dem behandelten Sub-
strat transportiert. (b) Geschlossener Entladungsraum mit exter-
ner Planarspule, welche nicht mit dem Plasma in Kontakt kommt.
Durch Anlegen eines Potenzials an den Substratträger, werden
die entstehenden Ionen des ICP zur Substratober￿äche beschleu-
nigt.
Ähnlich wie in einer elektrodenbehafteten Lampe werden die vorhandenen
freien Ladungsträger zunächst durch eine Spannung beschleunigt. Die hierzu
nötige Spannung resultiert aus derWindungsspannung der stromdurch￿ossenen
Spule nach Gleichung (2.1).






Hier sind Un die induzierte Spannung einer einzelnen Spulenwindung, L die In-
duktivität der zur Einkopplung verwendeten Spule, didt die zeitliche Ableitung
des durch die Spule ￿ießenden Stromes und n die Windungszahl der Spule. Das
anliegende elektrische Feld E0 zwischen den einzelnen Spulenwicklungen muss
dabei so groß sein, dass einige freie Elektronen eine so hohe Geschwindigkeit er-
reichen, dass ihre kinetische EnergieWkin größer als die Ionisationsenergie der
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W kin repräsentiert die mittlere kinetische Energie eines Elektrons,me die Elek-
tronenmasse,   die mittlere Geschwindigkeit der Elektronen, e die Elementar-
ladung und t die Zeitspanne der Beschleunigung des Elektrons. Anders herum
muss die mittlere freie Weglänge  m des neutralen Gases so groß sein, dass die
Beschleunigungszeit t aus (2.2) bei einem gegebenemWert vonWkin ausreichend
groß ist, so dassWkin   Wionwird. Die Feldlinien für das H- und E-Feld, die den
Betrieb des ICP beein￿ussen, sind in Abbildung 2.4 (a) bis (c) für die in Abbil-






Abbildung 2.4: Darstellung der entstehenden Feldlinien des induzierten H- und
E-Feldes, sowie des E-Feldes zwischen den Windungen (a) einer
Stabspule mit Ferritkern mit o￿enem magnetischem Kreis, (b) ei-
nes außen angeregten ICPs mittels außen angebrachter Luftspule
(vgl. Abbildung 2.3 (a)) und (c) eines von einer Flachspule ange-
regten ICPs (vgl. Abbildung 2.3 (b)).
Die Entladung von ICP bei kleiner Leistung wird allgemein als kapazitiver
Modus oder E-Mode bezeichnet. Hierbei wird die Plasmaleistung durch das E-
Feld zwischen den einzelnen Spulenwindungen in das Plasma eingekoppelt. Erst
bei größerer Leistung und damit großer Kopplung zwischen der Spule und dem
Plasma wechselt die Entladung in den induktiven Modus, auch als H-Mode be-
zeichnet. In diesem Modus werden die Elektronen vom induzierten E-Feld, Eind,
beschleunigt und das Plasma wirkt als Sekundärwicklung zur Spule. Der Über-
gang von E- nach H-Mode passiert meist abrupt, wenn das induzierte E-Feld Eind
mindestens genauso groß wie die benötigte Feldstärke für den E-Mode ist [14].
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Der Wechsel von E- nach H-Mode weist eine Hysterese von UPlasma, IPlasma und
PPlasma auf, die von der Frequenz oder dem Fülldruck abhängt [32]. Im H-Mode
￿ießt der Plasmastrom dann im Bereich der Eindringtiefe   entlang der Primär-
spule, jedoch entgegen der Primärstromrichtung [30,31]. Die vom Plasma absor-
bierte Leistung Pabs kann analog zur ohmschen Leistungsaufnahme P = I 2 · R







wobei jPlasma die mittlere Stromdichte und   0 die mittlere Plasmaleitfähigkeit
sind undVPlasma das Plasmavolumen der Lampe oder des Entladungsraumes dar-
stellt, in dem der Plasmastrom ￿ießt. Die mittlere Plasmaleitfähigkeit   0 kann







Dabei sind  m die mittlere Plasmastoßfrequenz und ne die mittlere Elektronen-
dichte.
Das Plasmavolumen VPlasma hängt von der Eindringtiefe   ab und wird für
das von innen bzw. außen angeregte ICP unterschiedlich berechnet, wie an den
Querschnitts￿ächen in Abbildung 2.5 (a) und (b) zu sehen ist.
(a) (b)
Abbildung 2.5: Querschnitt der von (a) innen und (b) außen angeregten ICP. An-
hand dieser Grund￿ächen wird das Plasmavolumen berechnet.
Für das von innen angeregte ICP gilt allgemein
VPlasma =  l ·
⇣





wobei Ri der Außenradius des Innenrohres und l die Länge des Entladungsrau-
mes sind. Für den Fall, dass die Skintiefe größer als die Dimensionen des Entla-
dungsraumes sind,     Ra   Ri, gilt für das Plasmavolumen (2.6).





Ra entspricht dem Innenradius des Außenrohres. Das Plasmavolumen des von
außen angeregten ICP wird entsprechend (2.7) berechnet.
VPlasma =  l ·
⇣
2 · Ra ·       2
⌘
(2.7)
Für den Fall, dass die Skintiefe sehr viel kleiner als die Dimensionen des Entla-
dungsraumes ist,   ⌧ Ra, kann der Faktor   2 vernachlässigt werden. Das Plas-
mavolumen berechnet sich dann gemäß (2.8).
VPlasma =  l · 2 · Ra ·   (2.8)
Aus den Formelzusammenhängen (2.3) bis (2.8) ist erkennbar, dass insbeson-
dere die Eindringtiefe   und die Leitfähigkeit  0 eine wichtige Rolle für die Leis-
tungsaufnahme des ICP darstellen. Beide Größen sind von der Elektronendichte
ne abhängig, welche wiederum von den Umgebungsbedingungen des Plasmas
abhängt.
Für Lampen mit Streufeldkoppler wird die Elektronendichte normalerweise
als Schottkyverteilung angenommen, welche gemäß (2.9) [33, (17)] mit Bessel-
funktionen abgebildet werden kann.
ne (r̄ ) = C1  0 ( r̄ ) +C2Y0 ( r̄ ) (2.9)
Die Koe￿zienten C1, C2 und   hängen von den Randbedingungen des Entla-
dungsraumes ab. Der Wert von   ist ein Eigenwert von (2.10) und hängt von
der Stoßfrequenz  m, dem Koe￿zienten der ambipolaren Di￿usion Da und dem









Y0 (  ) = 0 (2.10)
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R̄1 bezeichnet das Verhältnis Ri/Ra aus Innen- zu Außenradius des Entladungs-
raumes mit Streufeldkoppler [33].
Abbildung 2.6 (a) zeigt eine typische Elektronendichteverteilung gemäß [24,
32, 34, 35] für den auf den Außendurchmesser da normierten Radius r̄ = 2 · r/da.
Die Verteilungwurde für ein Verhältnis des Innen- zuAußenwandradius von 0,25
berechnet. Die resultierende Plasmaleitfähigkeit   (r̄ )(2.11) ist in Abbildung 2.6
(b) beispielhaft für eine mittlere Elektronendichte von n̄e = 1 · 1018m 3 und ein
Verhältnis der Betriebs- zur mittleren Elektronen-Neutralteilchen-Stoßfrequenz
 / m = 0,38 dargestellt. Dieses Stoßverhältnis wurde von Dennemann [36] für
eine Niederdrucklampe bestimmt und von Lister [33] als „Standard“ für häu￿g
verwendete Lampenfüllungen ausgewählt.
  (r̄ ) =
ne (r̄ ) e2
me ( m + j )
(2.11)
Die Lösung der Maxwell-Gleichungen für E- und H-Felder ergibt (2.12) bis
(2.14) [33].

























als „Skin“-Faktor. Die E-Feldverteilung für unterschiedlicheWerte von  0 und ei-
nem Verhältnis der Betriebs- zur mittleren Elektronen-Neutralteilchen-Stoßfre-
quenz von / m = 0,38 ist in Abbildung 2.7 dargestellt. Es ist deutlich erkennbar,
dass mit steigender Leitfähigkeit die Eindringtiefe des elektrischen Feldes stark
abfällt. Das Feld wird in diesem Modell vollständig vom Plasma abgeschirmt,






Abbildung 2.6: (a) Typische Elektronendichteverteilung ne (r ) und (b) die ent-
sprechende Leitfähigkeitsverteilung   (r ) für eine mittlere Elek-
tronendichte von n̄e = 1 ·1018m 3 und ein Verhältnis von / m =
0,38, gemäß [33]. Die Werte wurden als Funktion des normierten
Radius des Entladungsraumes aufgetragen.
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Abbildung 2.7: E-Feldverteilung bei unterschiedlichen Plasmaleitfähigkeiten, ge-
mäß [33]
2.1.2 Elektrische Modellbildung
Für die Charakterisierung und Simulation von ICP und Induktionslampen als
elektrische Last ist es hilfreich das Plasma mit rein elektrischen Größen in ei-
nem Ersatzschaltbild (ESB) beschreiben zu können. Die Energieübertragung von
der Primärspule zum Plasma erfolgt mittels Energiespeicherung im magneti-
schen Wechselfeld und der dadurch hervorgerufenen Induktionsspannung. Die-
ses Wirkprinzip ist analog zu dem eines Transformators, bei dem das ICP im H-
Mode als einzelne Sekundärwicklung mit dem Plasmawiderstand als Last wirkt.
Somit weist dieser Transformator ein n:1-Übersetzungsverhältnis auf. Abbildung
2.8 zeigt das ESB eines mit einer Luftspule betriebenen ICPs, gemäß [37], wel-
ches in das ESB des Transformators überführt dargestellt ist. Der kapazitive An-
teil, welcher aufgrund des Kapazitätsbelages zwischen Plasma und Induktor ent-
steht, kann bei einem ICP im H-Mode vernachlässigt werden. Der ohmsche Kup-
ferwiderstand des Induktors ist hierbei als RCu1, die Streuinduktivität als L  1
und die Hauptinduktivität des Induktors als Lh bezeichnet. Die Sekundärseite
des Transformators wird durch das Plasma belastet, welches widerum als ei-
ne Reihenschaltung aus dem Plasmawiderstand RPlasma und dessen Induktivität
LPlasma dargestellt werden kann. Mittels Messung der primären elektrischen Grö-
ßen kann man auf die Plasmaparameter des ICPs zurückschließen [37]. Shinomi-
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ya [38] hat das Transformatormodell für die Bestimmung der Plasmaparameter
einer Induktionslampe mit externer Außenspule herangezogen, um anhand die-
ser ein Anpassnetzwerk herzuleiten. Hierbei spielt der Koppelfaktor k zwischen
der Primär- und Sekundärseite eine wesentliche Rolle. Über den Koppelfaktor







Die Hauptinduktivität des Transformators ist mit Lh bezeichnet. In der Litera-
tur wird angegeben, dass die niedrige Hauptinduktivität von Luftspulen, die au-
ßen um ein Entladungsgefäß gewickelt werden, oder der o￿ene magnetische
Kreis von Hohlraumkopplern, einen niedrigen Koppelfaktor von k  0,7 im
Transformator-ESB aufweisen [37, 39]. Der Koppelfaktor ist von der eingespeis-
ten Lampenleistung und damit dem Lampenstrom und der vorhandenen Elek-
tronendichte abhängig.
Abbildung 2.8: Ersatzschaltbild des induktiv gekoppelten Plasmasmit induktiver
Einkopplung gemäß Piejak [37], welches in ein Transformator-
ESB überführt dargestellt ist
Statnic und Tanach [39] haben auf Basis der Formelbeziehungen von Piejak
[37] und Wharmby [14] eine Methode zur Berechnung der Plasmaparameter der
Induktionslampe mit Hohlraumkoppler dargestellt, welche die primär gemesse-
nen elektrischen Größen anwendet. Aufgrund der verwendeten Ferritspule als
Induktor, muss das ESB aus Abbildung 2.8 um die parasitären Eigenschaften des
Kopplers erweitert werden. Abbildung 2.9 zeigt das erweiterte ESB einer sol-
chen Lampe. Die parasitäre Wicklungskapazität CW und der ohmsche Verlust-
widerstand des Ferritkernes RFe wurden hinzugefügt und die Plasmagrößen auf
die Primärseite bezogen. Die Induktivität und Kapazität des Kopplers können im
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Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild des ICP zur Herleitung der Plasmagrößen an-
hand der primärseitig gemessenen Spannungen und Ströme
Die EingangsspannungUL und der -strom IL am Lampenkoppler, sowie deren
Phasenwinkel zueinander, werden im Betrieb der Lampe gemessen. Diese erge-
ben dessen Eingangsimpedanz ZPlasma, bestehend aus einer Serieninduktivität
LPlasma und einem Plasmaersatzwiderstand RPlasma. Mittels auf dem ESB aus Ab-
bildung 2.9 basierenden Knoten- und Maschengleichungen kann auf die Plasma-
größen zurückgerechnet werden [39]. Die kapazitive Kopplung der Lampe wird
vernachlässigt, da das E-Feld der Wicklung bei steigender Elektronendichte im










U 0L = U L   I 0L · RCu1   I 0L · XL  1 (2.18)









Anhand dieser Größen kann dann die vom Plasma aufgenommene Leistung be-
rechnet werden. DieWiderstandskennlinie der Lampe als Funktion der Leistung,
RPlasma (PLampe), kann entsprechend bestimmt werden. Die Lampeninduktivität
kann für eine optimale Lastanpassung durch einen Serienkondensator kompen-
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siert werden, wodurch die Lampe als leistungsabhängige ohmsche Last behan-
delt werden kann. Bei variierender Lampenleistung muss dieser Kondensator so
verstellbar sein, dass in jedem Arbeitspunkt die optimale Leistungsübertragung
gewährleistet ist.
2.1.3 Stromversorgung von Induktionslampen und ICP
Induktionslampen mit internem Streufeldkoppler werden, wie bereits erwähnt,
mit Frequenzen zwischen 2MHz  f  3MHz betrieben. Es hat sich gezeigt,
dass bei diesen Frequenzen die Plasmae￿zienz im optimalen Bereich liegt und
hohe Lichtausbeuten erzielt werden können [6]. Daher basieren Hochfrequenz-
EVGs für Induktionslampen ebenso wie EVGs für Leuchtsto￿ampen meist auf
dem resonant betriebenen Halbbrückenwechselrichter, welcher bereits in Kapi-
tel 1 gezeigt ist. Nerone [40, 41] zeigt eine Entwurfs- und Optimierungsmetho-
de eines Halbbrückenwechselrichters für Induktionslampen mit internem Kopp-
ler und erreicht damit einen Wirkungsgrad von über 90 % für eine Lampen-
leistung von 20 W. Miyazaki [42] hat dieses Konzept aufgegri￿en und durch
den Ersatz des Sättigungstrafos für die Ansteuerung der MOSFET-Gateanschlüs-
se durch Feedback-Kondensatoren den Wirkungsgrad weiter steigern können.
Durch seine Methode lässt sich die Phasenlage zwischen Brückenausgangsspan-
nung und Resonanzstrom optimieren, um weniger Transistorverluste zu erzeu-
gen. Des Weiteren kann mit dieser Methode auf eine separate Resonanzdrossel
verzichtet werden. Der Ein￿uss der Ausgangskapazitäten der verwendeten Tran-
sistoren wird von Park [43] mit in die Wechselrichterauslegung einbezogen. Zu-
demwird gezeigt, wie ein zuverlässiger Startvorgang und ein stabiler Betrieb der
Induktionslampe möglich sind. Eine Methode zur Dimmung der Induktionslam-
pe mittels Pulspaketsteuerung stellt Kido [44] vor. Auch er berücksichtigt den
Ein￿uss von Entlastungskondensatoren auf die Wechselrichtere￿zienz in sei-
ner Modellbildung. Für die Wasserbehandlung mit größeren Lampenleistungen
bis 500 W stellen Takahashi [45] und Yokozeki [46] ein EVG-System auf Basis
eines Klasse-E Wechselrichters mit einem separaten Netzwerk zur Impedanzan-
passung vor. Durch Nutzung der 50W-Schnittstelle können sie auf Standardkom-
ponenten der Hochfrequenztechnik zurückgreifen. In kommerziellen Lampen-
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systemen wird jedoch eine direkte Anpassung zwischen Lampe und EVG vor-
genommen, um ein optimales Systemverhalten zu erzielen und um auf Zusatz-
komponenten, wie Anpassnetzwerke mit separater Regelung der Lastimpedanz,
verzichten zu können.
Im Gegensatz zu Induktionslampen werden Plasmareaktoren in der Plasma-
prozesstechnologie meist mit noch höheren Frequenzen, aufgrund der frei nutz-
baren industriellen Frequenzen 13,56 MHz und 27,12 MHz des ISM-Bandes [7],
betrieben [35]. Die dazu verwendeten Stromversorgungen basieren für kleinere
Leistungen hauptsächlich auf Klasse E und für mittlere Leistungen auf Klasse DE
Halbleiterverstärkern, die auf Lastimpedanzen von 50  angepasst sind. Große
Leistungen im 50 kW-Bereich werden überwiegend mit Röhrenverstärkern bei
niedrigem Wirkungsgrad    65 % erzeugt. De Vries [10] untersucht daher die
Auslegung von Klasse DEWechselrichtern für Schaltfrequenzen bis 10 MHz und
stellt einen Prototypen vor, der bei einer Schaltfrequenz von 5 MHz bis zu 1 kW
Ausgangsleistung liefern kann. Hierbei untersucht er den Ein￿uss der parasi-
tären Eigenschaften der verwendeten MOSFETs und stellt Problemlösungen für
die Gateansteuerung der MOSFETs vor. Fujita [47] hingegen stellt einen Voll-
brückenwechselrichter vor, der mit speziellen Hochfrequenz-MOSFET-Modulen
(Origin Electric Co. Ltd., Tokyo, Japan [48]) eine Ausgangsscheinleistung von
6 kVA für ICP-Anwendungen bei einer Schaltfrequenz von 2 MHz liefern kann.
Die Eingangszwischenkreisspannungen liegen sowohl bei Fujita als auch bei de
Vries unter 400 V, was vor allem den ausschließlich aus Silizium verfügbaren
Leistungs-MOSFETs geschuldet ist. Eine Erhöhung der Eingangsspannung er-
fordert größere Chipdicken, so dass der Durchlasswiderstand der Transistoren
weiter ansteigt und nur kleinere Stromtragfähigkeiten im gleichen Transistorge-
häuse möglich sind. Eine Lösung für die Leistungssteigerung können neue Tran-
sistoren auf Basis von Siliziumkarbid sein, welche bei hoher Spannungsfestigkeit
sehr hohe Stromtragfähigkeiten und gute thermische Eigenschaften aufweisen.
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2.2 Siliziumkarbid (SiC) Leistungshalbleiterschalter
Siliziumkarbid (SiC) ist ein Halbleitermaterial großer Bandlücke. Im Vergleich
zu Silizium (Si) besitzt SiC wesentlich bessere Materialeigenschaften. Tabelle 2.1
zeigt ausgewählte Materialparameter von Si und 4H-SiC im Vergleich. Insbe-
sondere die große Bandlücke EG die höhere kritische Feldstärke Ekrit und die
bessere thermische Leitfähigkeit   ermöglichen wesentlich verbesserte Bautei-
leigenschaften gegenüber Si-Bauelementen. Anhand von Materialgütefaktoren
können die Materialeigenschaften verglichen werden. Hierzu werden Gütezah-
len, die sogenannten „￿gures of merit“ (FOM), verwendet, welche verschiedene
Autoren [49–54] zu unterschiedlichen Zwecken de￿nieren. Die reinen Materia-
leigenschaften von SiC implizieren Faktoren von 100, 400 und 52 für die JFOM,
BFOM und SFOM zugunsten von SiC gegenüber Si [55].
Tabelle 2.1: Vergleich ausgewählter Materialparameter von Si und 4H-SiC [55–
57]
Material Si 4H-SiC Einheit
Bandlücke EG 1,11 3,26 eV
intrinsische Ladungsträgerdichte nint 1,4 · 1010 5 · 10 9 cm 3
kritische Feldstärke Ekrit 0,3 2,8 MV/cm
Relative Dielektrizitätskonstante  r 11,9 9,66
Elektronenmobilität µe 1350 900 cm2/Vs
Sättigungsdriftgeschwindigkeit  sat 1 · 107 2 · 107 cm/s
thermische Leitfähigkeit   1,5 4,9 W/(cm·K)
Für den Sperrspannungsbereich bis 1,7 kV haben sich bis auf den BJT aus-
schließlich unipolare Bauelemente in Form von vertikal leitenden JFETs (VJFET,
LVJFET) undMOSFETs etabliert. Erst ab Sperrspannungen über ca. 3 kV besitzen
bipolare gegenüber unipolaren Bauelementen aufgrund der Länge der Driftzo-
ne und dem daraus resultierenden Durchlasswiderstand Vorteile. Entsprechend
sind unipolare SiC Schottky-Dioden für 600 V die ersten seriengefertigten Bau-
elemente, welche In￿neon seit 2001 in kommerziellem Maßstab fertigt. Weitere
Gründe für unipolare Bauelemente sind die hohe Schwellenspannung des SiC-
pn-Überganges von ungefähr 3 V und die noch hohe Defektdichte in 4H-SiC
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Wafern, welche den Einsatz von bipolaren Bauelementen für kleine Spannungen
nicht sinnvoll erscheinen lassen und vor allem deren Prozessierung erschwe-
ren [55].
Die wichtigsten Bauteilanforderungen für das dieser Arbeit zugrundeliegende
Anwendungsgebiet umfassen die folgenden Punkte:
• niedrige Durchlassverluste im eingeschalteten Zustand




2.2.1 Vertikaler Sperrschicht-Felde ekttransistor (JFET)
Sperrschicht-Felde￿ekttransistoren besitzen eine einfach herzustellende Bauteil-
struktur, da zu ihrer Herstellung keinerlei Oxidschichten notwendig sind. Die
ersten kommerziell verfügbaren unipolaren SiC-Leistungstransistoren sind da-
her selbstleitende und -sperrende JFETs von SemiSouth Laboratories Inc. Bei
diesen Bauelementen handelt es sich um vertikale Bauteile mit einem vertikalen
Kanal, deren Gate-Kontakte als Gräben (engl. Trench) in der n -Epitaxieschicht
eingebettet sind. In Abbildung 2.10 (a) ist der prinzipielle Querschnitt einer Zelle
des SiC-VJFET von SemiSouth [58] dargestellt, welcher sowohl für den selbstlei-
tenden, als auch für den selbstsperrenden VJFET-Typ gültig ist.
Der durch die Trench-Struktur entstehende Kanal ist vertikal ausgerichtet,
so dass der Drain-Strom auf direktem Wege zum Source-Kontakt ￿ießen kann.
Der Kanal kann über die Raumladungszone (RLZ) zwischen Gate und Source ab-
geschnürt werden, indem eine negative Spannung zwischen Gate- und Source-
Kontakt angelegt wird. Der ￿ächenspezi￿sche Durchlasswiderstand dieser Bau-
teile ist durch die kürzestmögliche Kanallänge minimal. Dennoch weist diese
Bauteilstruktur einige Nachteile auf. Davon stellt die fehlende Freilaufdiode des











Abbildung 2.10: (a) Querschnitt einer Zelle des SiC VJFET von SemiSouth, gemäß
[59, 60]. Er ist für den selbstleitenden und selbstsperrenden SiC
VJFET gleich. (b) Querschnitt einer Zelle des SiC LVJFET von
In￿neon, gemäß [61, 62].
durch eine separate Diode oder durch die Gateansteuerung gewährleistet wer-
den muss. Dadurch steigen die Bauteilkosten. Ein anderer Nachteil der Bauteil-
struktur besteht in der Aufteilung der Bauteilkapazitäten. So ist die sogenann-
te „Miller-Kapazität“ zwischen dem Gate- und Drain-Kontakt im Verhältnis zur
Gate-Source-Kapazität sehr groß. Diese Kapazitäten beein￿ussenmaßgeblich das
Schaltverhalten eines Leistungstransitors. Ihr Verhältnis zueinander sollte mög-
lichst klein sein, siehe auch Abschnitt 2.2.3. Abbildung 2.11 (a) zeigt das Ersatz-
schaltbild der SiC VJFETs von SemiSouth gemäß [58], welches sowohl für den
selbstleitenden als auch für den selbstsperrenden VJFET gültig ist.
Selbstleitende JFETs stellen mitunter die größten Herausforderungen an den
Schaltungsentwurf, da bei spannungsgespeisten Schaltungen ein Kurzschluss des
Zwischenkreises ausgeschlossen werden muss. Stromgespeiste Schaltungen hin-
gegen pro￿tieren von dem intrinsisch vorhandenen Freilaufpfad. Für spannungs-
gespeiste Schaltungen kann der Nachteil der Selbstleitung mittels selbstsperren-
den JFETs kompensiert werden, die bei einer Gate-Source-Spannung von
UGS = 0V hochohmig sind. Ihr selbstsperrendes Verhalten wird durch eine stär-
kere Dotierung der Gate-Source-Region erreicht, so dass die dadurch entstehen-
de RLZ den Drain-Source-Kanal abschnürt.
Um den Nachteil der fehlenden Freilaufdiode im VJFET zu umgehen, wurde
der selbstleitende vertikale JFET mit lateralem Kanal (LVJFET) durch die Firma
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Abbildung 2.11: Ersatzschaltbild des SiC VJFET von SemiSouth, gemäß [59, 60].
Es ist sowohl für den selbstleitenden als auch für den selbstsper-
renden SiC VJFET gültig.
SiCED (jetzt In￿neon Technologies AG) untersucht und zur Marktreife entwi-
ckelt [61]. Der prinzipielle Zellenaufbau des LVJFETs ist in Abbildung 2.10 (b)
dargestellt. Bei diesem Bauteil liegt zwischen den Gate und Drain Kontakt￿ä-
chen eine größere Entfernung als bei dem VJFET, wodurch eine kleinere „Miller-
Kapazität“ entsteht. Der Kanal des LVJFETs verläuft jetzt lateral vom Source-
Kontakt oberhalb der p++-Schicht entlang und geht unterhalb des Gate-Anschlus-
ses in die n -Epitaxieschicht über. Durch diesen verlängerten Weg ist der spe-
zi￿sche Durchlasswiderstand des LVJFETs gegenüber dem vertikalen Kanal er-
höht [63]. Dies bedeutet für den LVJFET (IJW120R070T1, In￿neon Techn. AG,
Deutschland) im Vergleich zu einem VJFET (UJN1208K, United SiC Inc., USA)
einen um mehr als 2,36-fach höheren spezi￿schen Durchlasswiderstand (siehe
auch Abschnitt 3.3). Dadurch ist eine entsprechend größere Chip￿äche vonnö-
ten, um einen vergleichbar niedrigen Durchlasswiderstand des gesamten Bau-
teils herzustellen. Im Gegensatz zum VJFET ist durch die zusätzliche p++-Schicht
ein pn-Übergang zwischen Drain und Source vorhanden, wodurch der LVJFET
einen rückwärts leitfähigen Kanal aufweist. Diese intrinsisch vorhandene Frei-
laufdiode und die einfachere Prozessierbarkeit können den Nachteil eines höhe-
27
2 Grundlagen
ren spezi￿schen Durchlasswiderstandes unter wirtschaftlichen und schaltungs-
technischen Gesichtspunkten kompensieren.
Aufgrund der Bauteileigenschaften erfüllen SiC-JFETs, bis auf die fehlende
Rückwärtsleitfähigkeit des VJFETs, alle o.g. Anforderungen für den Einsatz in
Hochfrequenzwechselrichtern für den Betrieb von Induktionslampen. Durch den
niedrigen spezi￿schen Widerstand können die Bauelemente sehr klein herge-
stellt werden, wodurch kleine Bauteilkapazitäten entstehen, welche wiederum
kurze Schaltzeiten erlauben. Fehlende Oxidschichten und einfache Prozessier-
barkeit erhöhen außerdem die Zuverlässigkeit.
Ansteuerung von selbstleitenden Sperrschicht-FETs
Ein großer Teil der leistungselektronischen Schaltungen ist spannungsgespeist.
Daher wird im Allgemeinen eine Schalterlösung mit selbstsperrendem Verhal-
ten bevorzugt. Der selbstleitende SiC-JFET kann in spannungsgespeisten Schal-
tungen folglich nicht ohne zusätzliche schaltungstechnische Sicherheitsmaßnah-
men eingesetzt werden. Um selbstsperrendes Verhalten zu erreichen, ist die Kas-
kodenschaltung [64], welche auch als „Baliga-Pair“ bekannt ist, die bisher ein-
fachste Lösung. Die Originalschaltungen gemäß [64] sind in Abbildung 2.12 (a)
mit einem MOSFET und (b) mit einem Bipolartransistor zur Ansteuerung des
JFETs dargestellt.
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(a) (b)
Abbildung 2.12: Originalschaltungen der ursprünglichen Kaskode gemäß [64].
Die Nr. 60 (a) und 82 (b) markieren den selbstleitenden JFET. Die
Nr. 64 (a) und 84 (b) bezeichnen den selbstsperrenden Nieder-
spannungstransistor, dessen Sperrspannung die negative Gate-
Source-Spannung für den JFET liefert. Die Gesamtschaltung
kann jeweils als selbstsperrender Schalter zwischen den An-
schlüssen 68 & 69 (a) und 85 & 89 (b) eingesetzt werden.
Die Verschaltung aus Hochspannungs(HV)-SiC-JFET und Niederspannungs-
(LV)-Si-MOSFET ermöglicht damit große Lastströme mit sehr geringer Treiber-
leistung anzusteuern. Die Treiberleistung für den SiC-JFET wird vollständig aus
dem Lastkreis bezogen. Die Ausschaltgeschwindigkeit hängt daher zusätzlich
vom Laststrom ab, der die Ausgangskapazitäten au￿aden muss. Durch die direk-
te Rückwirkung der MOSFET-SpannungUDS-MOS auf die Gate-Source-Spannung
des JFETs, kann bei hohen Strömen und Temperaturen der Fall eintreten, dass
sich der Durchlasswiderstand des JFETs erhöht. Das führt zu erhöhten Durch-
lassverlusten und damit zu einer notwendigen Reduktion des Laststromes. Der
Niederspannungstransistor muss demnach mit einem sehr niedrigen Durchlass-
widerstand ausgewählt werden. Abbildung 2.13 zeigt die Strom- und Spannungs-
verläufe der Kaskodenschaltung während des Ein- und Ausschaltvorgangs, ge-
mäß der Erklärungen von Baliga [56, Kap. 6.22, S. 465 ￿].
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Abbildung 2.13: Prinzipielle Strom- und Spannungsverläufe der Kaskodenschal-
tung während des Ein- und Ausschaltvorgangs, gemäß [56, Kap.
6.22, S. 465 ￿]
Der Ausschaltvorgang der Kaskode beginnt zum Zeitpunkt t0, wenn die Gate-
Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET zu sinken beginnt und endet zum Zeit-
punkt t4, wenn der Drainstrom der Kaskode vollständig abgeschaltet ist. Zu-
nächst sinkt die Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET und sein Durch-
lasswiderstandRDS(on) steigt bis zumZeitpunkt t1 an. DieDrain-Source-Spannung
des Ansteuer-MOSFET beginnt zu steigen, während seine Gate-Source-Span-
nung konstant bleibt. Wenn die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET
die Miller-Spannung des JFET zum Zeitpunkt t2 erreicht hat, bleibt auch die-
se solange konstant, bis die Drain-Source-Spannung des JFET zum Zeitpunkt t3
vollständig aufgebaut ist. Schließlich sperren sowohl der Kanal des Ansteuer-
MOSFET als auch der des JFET vollständig, so dass der Drainstrom null wird.
Der Einschaltvorgang der Kaskode beginnt zum Zeitpunkt t5, wenn die Gate-
Source-Spannung desAnsteuer-MOSFET zu steigen beginnt, und endet zumZeit-
punkt t11, wenn die Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET ihren sta-
tionären Einschaltwert UGSein erreicht hat. Der Vorgang läuft entsprechend zu
dem Ausschaltvorgang ab. Die Kaskode beginnt den Laststrom zu übernehmen,
wenn die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET soweit abgesunken ist,
dass die Schwellenspannung des JFET erreicht ist (Zeitpunkt t7). Zwischen den
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Zeitpunkten t6 und t7 steigt der Drainstrom leicht an, so dass die Drain-Source-
Spannung des Ansteuer-MOSFET abgebaut werden kann. Anschließend steigt
der Drainstrom bis Zeitpunkt t8 bis auf seinen Nennwert an. Erst dann sinkt die
Drain-Source-Spannung des JFET bis zum Zeitpunkt t9 ab und die Drain-Source-
Spannung des Ansteuer-MOSFET bleibt währenddessen konstant. Bis Zeitpunkt
t10 wird die Drain-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET vollständig abge-
baut und der Durchlasswiderstand sowohl des MOSFET als auch des JFET sinken
weiter. Die maximale Leitfähigkeit ist erst zum Zeitpunkt t11 erreicht, wenn die
Gate-Source-Spannung des Ansteuer-MOSFET ihren stationären EndwertUGSein
erreicht hat.
Ein weiterer wichtiger Vorteil der Kaskode ist ihre Fähigkeit, den Laststrom
rückwärts zu leiten. Da die Chipstruktur des selbstleitenden VJFETs keine int-
rinsische Diode besitzt, kann dadurch auf eine externe Freilaufdiode verzichtet
werden. Hierbei schaltet die Vorwärtsspannung der Bodydiode des Ansteuer-
MOSFETs den Kanal des VJFETs ein. Diese Funktionalität ist daher von großer
Wichtigkeit für die Praxistauglichkeit dieser Bauelemente.
Um das Problem der Gaterückwirkung durch die Drain-Source-Spannung des
Ansteuer-MOSFETs zu umgehen, wird in [65, 66] die „cascode light“ mit „direct





Abbildung 2.14: Schaltung der „cascode light“ Schaltung (a) gemäß [66] und die
optimierte Version als „direct drive“ Kaskode (b) gemäß [67]
Bei der „cascode light“ wird der Ansteuer-MOSFET dauerhaft eingeschaltet
und der JFET direkt angesteuert, so dass immer ein optimales Durchlass- und
Schaltverhalten des JFETs gewährleistet werden kann. Somit hat auch das Schalt-
verhalten des LV-MOSFETs keinen Ein￿uss mehr auf das Schaltverhalten des
SiC-JFETs, und kann für niedrige Durchlassverluste optimiert sein. Bei einem
Spannungsausfall der Gateversorgung oder einem Fehlersignal sorgt die Kas-
kodenverschaltung mit dem Niederspannungstransistor dafür, dass die Kaskode
als selbstsperrender Schalter funktioniert. Die Anwendung der „direct drive“
Kaskode in hoche￿zienten Antriebsumrichtern mit einem Wirkungsgrad bis zu
99,5 % ist in [67] gezeigt. Die Autoren haben zudem den n-Kanal durch einen
p-Kanal MOSFET ersetzt, der mit der gleichen negativen Gatespannung einge-
schaltet werden kann, die für den JFET nötig ist. Dies reduziert den Schaltungs-
aufwand zur Spannungsversorgung der Treiberschaltung um die Hälfte, da jetzt
nur noch eine Ansteuerspannung mit gleichem Bezugspotenzial für beide Bau-
teile benötigt wird und nicht mehr jeweils eine separate zur Ansteuerung des
MOSFETs und des JFETs. In￿neon hat mit dem EiceDRIVERTM 1EDI30J12Cx
Gate-Treiber-IC eine, eigens zu dem Zweck der Ansteuerung der „direct drive“
Kaskode, Lösung entwickelt [68]. Diese Technologie ist deshalb möglich, weil die
Chipstruktur der In￿neon JFETs eine intrinsische Freilaufdiode besitzt und nicht
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auf die automatische Gateeinschaltung der Kaskodenschaltung angewiesen ist.
2.2.2 Metall-Oxid-Halbleiter-Felde ekttransistor (MOSFET)
Im Vergleich zu den selbstleitenden (engl. normally-on) JFETs bieten selbstsper-
rende Bauteile anwendungsseitige Vorteile bzgl. der Schaltungsrealisierung und
-sicherheit, sowie der damit zusammenhängenden Gate-Ansteuerung. So sind
MOSFETs selbstsperrend, besitzen eine intrinsische Freilaufdiode und einen iso-
lierten Gate-Kontakt. Dadurch reduziert sich im Vergleich zu einem JFET sowohl
der Schaltungsaufwand zur Kurzschlusssicherung, als auch für die Ansteuerung.
Eine Übersicht der Entwicklungsschritte von SiC-MOSFETs seit 1992 bis 2002 ist
in [69] gegeben, wo auch die wichtigsten Bauteilstrukturen darstellt sind. Diese
Bauteile werden normalerweise als planare DMOSFETs, wie in Abbildung 2.15
dargestellt, gefertigt. Der SiC-MOSFET wird seit 2010 von Cree Inc. für Sperr-
spannungen bis 1700 V hergestellt. Trotz der anwendungstechnischen Vorteile,
exisitieren für SiC-MOSFETs immer noch Nachteile in Hinblick auf die Zuver-
lässigkeit des Gate-Oxids. Um einen niedrigen Durchlasswiderstand zu erzielen,
sind höhere Feldstärken amGate notwendig. Diese schädigen durch den „Fowler-
Nordheim tunneling“-E￿ekt wiederum das Oxid, so dass es mit anhaltender Nut-
zungsdauer leitend wird und der Kanal nicht mehr vollständig durchgeschaltet
werden kann [70, 71]. Untersuchungen zur Kurzschluss-Degradation der ersten
Generation der Cree SiC-MOSFETs [72] zeigen, dass dieser E￿ekt nicht zu ver-
nachlässigen ist und insbesondere bei Anlagen mit benötigter langer Lebensdau-
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Abbildung 2.15: Querschnitt einer DMOSFET-Zelle, gemäß [69, 73]
Die kommenden Entwicklungsschritte der SiC-MOSFET-Technologie umfas-
sen die Herstellung dieser Bauteile auf Basis der Trench-Technologie, welche we-
sentlich niedrigere Durchlasswiderstände ähnlich der aus Silizium hergestellten
SuperJunction-MOSFETs aufweisen, die Erhöhung der Zuverlässigkeit und Leis-
tungsfähigkeit der intrinsischen Freilaufdiode, sowie der Gate-Oxidschicht [74].
SiC-MOSFETs werden ähnlich wie Si-IGBTs und -MOSFETs mit bipolarer Ga-
tespannung ein- und ausgeschaltet. Im Vergleich zu Si besteht ein wesentlicher
Unterschied in der geringeren Transkonduktanz [75]. Daher muss bei SiC-MOS-
FETs eine höhere Gatespannung angelegt werden, um einen niedrigen Durch-
lasswiderstand zu erreichen. Trotz höherer Gatespannung wird aufgrund der
sehr geringen Chipgröße dennoch eine wesentlich niedrigere Gateladung benö-
tigt, um das SiC-Bauelement vollständig einzuschalten.
Ansteuerung des SiC-MOSFETs
Die Gateansteuerung von SiC-MOSFETs ist prinzipiell die gleiche, wie bei Si-
MOSFETs und IGBTs. Über Gate-Vorwiderstände kann das Schaltverhalten mit
konventionellen Gate-Treiberschaltungen eingestellt werden. Für SiC-MOSFETs
muss jedoch, wie bereits in Abschnitt 2.2.2 erwähnt, aufgrund der niedrigen
Transkonduktanz eine höhere statische Gate-Source-Spannung angelegt wer-
den, als es bei Si-MOSFETs üblich ist. Nur damit kann ein optimaler Durch-
lasswiderstand erreicht werden. Die Einschaltspannung liegt bei SiC-MOSFETs
typischerweise bei +18V  UGS  +22V. Aufgrund der niedrigen Threshold-
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spannung der SiC-MOSFETs muss im ausgeschalteten Zustand wiederum Sorge
dafür getragen werden, dass durch schnelle Strom- und Spannungsänderungen
kein parasitäres Einschalten statt￿ndet. Eine negative Gate-Source-Spannung
von  5V  UGS   2V ist daher zu wählen. In Abbildung 2.16 (a) ist ei-
ne konventionelle Gatetreiberschaltung dargestellt, die von einer positiven und
negativen Versorgungsspannung gespeist wird. Der Source-Anschluss des MOS-
FETs ist an dem virtuellenMittelpunkt angeschlossen, so dassmit der Halbbrück-
entreiberschaltung sowohl die positive als auch die negative Spannung an das
MOSFET-Gate angelegt werden kann. Für den Fall, dass kein Gatetreiberbau-
stein verfügbar ist, der mit einer Versorgungsspannung von   25V betrieben
werden kann, zeigt Abbildung 2.16 (b) die Realisierung mit zwei separaten Trei-
berstufen. Diesewerden von zwei unterschiedlichen aber positiven Versorgungs-
spannungen gespeist. Durch entsprechendes Schalten von M1 bis M4 kann UGS
eingestellt werden. Die zulässigen Schaltzustände der beiden Treiberstufen sind





Abbildung 2.16: Konventionelle Gatetreiberschaltungen für SiC-MOSFETs zur
Erzeugung der Gatespannungen. (a) Mit positiver und negati-
ver Spannung. (b) Mit zwei Brückentreibern mit jeweils eigener
positiver Spannung.
Tabelle 2.2: Zulässige Schaltzustände der Gatetreiberschaltung in Abbildung 2.16
(b)
Schaltzustand M1 M2 M3 M4 UGS
1 1 0 1 0 UG+  UG-
2 1 0 0 1 UG+
3 0 1 1 0  UG 
4 0 1 0 1 0V
Alternativ zu reinen spannungsgespeisten MOSFET-Treiberschaltungen kön-
nen auch resonante Gatetreiberschaltungen in Betracht gezogen werden. Insbe-
sondere bei sehr hohen Schaltfrequenzen sind die Treiberverluste nicht mehr
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zu vernachlässigen, so dass die Energie der Eingangskapazität des MOSFETs in
einem Resonanzkreis zwischengespeichert werden kann und diese Verluste da-
durch fast vollständig vermieden werden können. Ausführliche Untersuchun-
gen an resonanten Gate-Treiberschaltungen werden in [76, 77] durchgeführt.
Eberle [76] hat insbesondere die Verlustreduzierung in hart schaltenden DC-DC-
Stellern untersucht und gezeigt, dass sowohl Schalt- als auch Ansteuerleistung












Abbildung 2.17: Treiberschaltung nach Eberle [76] mit Vollbrückenschaltung
Bei dieser Schaltung kann über die diagonal angeordneten Schalter eine Spei-
cherdrossel vormagnetisiert werden, so dass von dieser im Ein-/ Ausschaltzeit-
punkt ein nahezu konstanter Gatestrom eingeprägt werden kann. Dadurch kann
eine lineare Änderung der Gatespannung unabhängig von der geschwindigkeits-
begrenzenden Zeitkonstante der Gatekapazität und des Gatetreiberwiderstan-
des erzwungen werden und die Schaltgeschwindigkeit erhöht werden. Wenn die
Gatespannung des anzusteuernden MOSFETs die positive oder negative Versor-
gungsspannung erreicht hat, wird diese über die Schalter M3 bzw. M4 geklemmt.
Ein weiteres Konzept hat Anthony [77] speziell für SiC-MOSFETs vorgestellt.
Er nutzt dabei die Spannungsüberhöhung aus dem Resonanzkreis des Gatetrei-
bers, um die Erzeugung der hohen positiven Gate-Source-Spannung von UGS =
20V aus einer kleineren Versorgungsspannung von nur Udriver = 5V zu errei-











Abbildung 2.18: Treiberschaltung nach Anthony [77] mit unipolarer Gatespan-
nung und beschleunigtem Einschaltvorgang
Die serielle Diode zu M1 bewahrt die erhöhte Gatespannung und verhindert
ein rückwärtiges Entladen des Gates nach dem Einschaltvorgang. Der Ausschalt-
vorgang wird mit M2 eingeleitet. Dieses Konzept wird am Beispiel eines Hoch-
setzstellers untersucht. Hier ist die fehlende negativeGate-Source-Spannung zum
Ausschalten des SiC-MOSFETs von geringer Bedeutung, da der Source-Anschluss
des SiC-MOSFETs mit Massebezug betrieben wird und parasitäre Schaltvorgän-
ge nicht statt￿nden können. Weiterhin hat Anthony einen automatisierten Ent-
wurfsprozess entwickelt, mit dem für den jeweiligen Anwendungszweck eine re-
sonante Treiberschaltung berechnet werden kann. So wird auch eine Schaltung
vorgestellt, die den Ausschaltvorgang strom- und den Einschaltvorgang span-
nungsgespeist realisiert. Für die in dieser Arbeit behandelten Resonanzwand-
ler mit ZVS könnte zwar ein resonanter Gatetreiber eingesetzt werden, welcher
den Ausschaltvorgang beschleunigen kann und damit die Ausschaltverluste re-
duziert. Aufgrund der hohen Schaltfrequenzen von fsw = 2MHz, würden die
Vorladeintervalle ebenso hoheVerluste verursachen, wie das konventionelle Um-
schalten der Treiberstufe des Gatetreiber-ICs.
2.2.3 Schaltverlustleistung
Die in Halb- und Vollbrückenwechselrichtern eingesetzten Leistungshalbleiter
verursachen im Betrieb Verluste. Diese unterscheiden sich in Durchlass- und
Schaltverluste. Die Durchlassverluste hängen vom Kanalwiderstand RDS(on) bei
MOSFETs und der SättigungsspannungUCE bei IGBTs ab. Beide sind temperatu-
rabhängig. Die Schaltverluste hingegen werden von vielen Faktoren beein￿usst.
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Durch das nichtideale Ansteuerverhalten der Transistoren ergeben sich während
des Überganges von ein- zu ausgeschaltetem Zustand Verluste. Diese Verluste
hängen davon ab, wie schnell die Momentanwerte von Strom und Spannung ge-
ändert werden können. Durch Überlappung der Transistorspannung uDS (t ) und
des -stromes iD (t ) ergibt sich die Transistormomentanverlustleistung pv (t ) nach
(2.20).
pv (t ) = uDS (t ) · iD (t ) (2.20)
Durch Integration der Momentanleistung pv (t ) über den Zeitraum des Schalt-
vorganges, wird die Schaltverlustenergie Eon/o￿ nach (2.21) bestimmt.
Eon/o￿ =
ˆ
pv (t ) dt (2.21)
Die Kurvenverläufe des Ein- und Ausschaltvorganges eines Leistungs-MOS-
FETs sind in Abbildung 2.19 dargestellt und für das induktive Schalten des Last-
stromes von einem Freilaufpfad auf den MOSFET-Kanal und umgekehrt gültig.
Der prinzipielle Verlauf ist auch für IGBTs gültig, jedoch wird der Ausschaltvor-
gang durch den zusätzlichen Schweifstrom zur Ausräumung der Ladungsträger





Abbildung 2.19: Kurvenverläufe für den (a) Einschalt- und (b) Ausschaltvor-
gang eines Leistungs-MOSFET mit induktiver Last, gemäß [56].
Die Kurvenverläufe des IGBTs unterscheiden sich qualitativ
nur während des Ausschaltvorgangs durch einen vorhandenen
Schweifstrom. Dieser erhöht die Ausschaltverluste enorm und
ist in der Lebensdauer der Ladungsträger der Raumladungszone
begründet.
Der Einschaltvorgang wird jeweils de￿niert von 1/10 · ID bis 1/10 ·UDS und der
Ausschaltvorgang von 1/10 ·UDS bis 1/10 · ID. Bei dieser De￿nition wird jedoch
nicht berücksichtigt, dass die Ausgangskapazität des Transistors ,Coss nach dem
Abschalten desMOSFET-Kanalswährend desAusschaltvorganges vomLaststrom
aufgeladen und beim Einschalten durch den Kanalwiderstand entladen wird. Da-
durch entsteht bei der in (2.20) und (2.21) de￿nierten Berechnung formal die kor-
rekte Bestimmung der Summe aus Ein- und Ausschaltverlusten, jedoch wird die
Verteilung zwischen beiden Schaltvorgängen nicht korrekt berechnet. Dies hat
im normalen Schaltbetrieb keinen großen Ein￿uss, wird jedoch im schaltentlas-
teten Betrieb wichtig.
Der physikalische Einschaltvorgang wird durch das Anlegen einer Gleich-
spannung an der Gate-Source-Strecke des MOSFETs initiiert. Mit Erreichen der
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Gate-Schwellenspannung Uth fängt der MOSFET-Kanal an niederohmig zu wer-
den und den Laststrom zu übernehmen. Nach vollständiger Abkommutierung
des Laststromes aus dem Freilaufpfad in den MOSFET-Kanal beginnt die Drain-
Source-SpannungUDS zu fallen.Währenddessen bleibt die Gate-Source-Spannung
UGS solange konstant auf dem sogenanntenMiller-PlateauUGS-Miller, bis die Drain-
Source-Spannung null ist. Erst dann steigt die Gate-Source-Spannung weiter auf
ihren stationären Wert an. Der Ausschaltvorgang läuft in der umgekehrten Rei-
henfolge ab. Die entstehenden Schaltverluste hängen daher von den folgenden
Bauteilparametern ab, welche auch in Abbildung 2.20 zur Veranschaulichung
dargestellt sind:
Die Gate-Source-Kapazität CGS bestimmt die benötigte LadungQGS, um den
MOSFET-Kanal vollständig einzuschalten.
Die Gate-Drain-Kapazität CGD bestimmt die Ladung QGD, welche benötigt
wird, um die Drain-Source-Spannung UDS vollständig abzubauen und das
Bauteil einzuschalten.
Die Drain-Source-Kapazität CDS wird während des Entladevorganges der
Gate-Drain-Kapazität über den Kanalwiderstand entladen. Die Geschwin-
digkeit des Vorganges hängt von der Höhe des Laststromes ab.
Der interne Gate-Widerstand RGint begrenzt den maximalen Gatestrom IG,
mit dem die Gate-Source-Kapazität aufgeladen wird. Damit begrenzt er
auch die Stromanstiegsgeschwindigkeit.
Die parasitären Anschlussinduktivitäten der Bauteilgehäuse begrenzen die
Stromänderungsgeschwindigkeiten und erzeugen Spannungsabfälle, die
sich negativ auf die anliegende Gate-Source-Spannung auswirken und da-




Abbildung 2.20: Ersatzschaltbild eines MOSFETs als veränderlicher Widerstand
mit parasitären Bauteileigenschaften
Insbesondere bei sehr hohen Frequenzen ist es nicht mehr ausreichend, die
Ansteuerung so zu optimieren, dass die Schaltverluste geringstmöglich ausfal-
len. Da die Schaltverlustenergie jeweils beim Ein- und Ausschalten in Wärme
umgesetzt wird, ist die Schaltverlustleistung Psw gemäß (2.22) direkt proportio-
nal zur Schaltfrequenz fsw.
Psw = (Eon + Eo￿) · fsw (2.22)
Für den in dieser Arbeit angestrebten Frequenzbereich übersteigt die Summe
aus der im hart kommutierenden Schaltbetrieb entstehenden Schaltverlustleis-
tung und den Durchlassverlusten die thermisch maximal abführbare Verlustleis-
tung aller getesteten Transistoren. Deshalb ist ein solcher Betrieb physikalisch
nicht mehr umsetzbar. Es ist daher notwendig die Verlustleistung durch Redu-
zierung der während des Schaltvorganges anliegenden Drain-Source-Spannung
oder des ￿ießenden Drain-Stromes zu minimieren. Aus diesem Grund werden im
nächsten Abschnitt die beiden gängigsten Verfahren erläutert, um dies zu errei-
chen.
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2.3 Schaltentlastung - ZVS und ZCS
Die entstehende Schaltverlustleistung von Leistungstransistoren ist vor allem
strom-, spannungs- und frequenzabhängig. Um die maximal abführbare Verlust-
leistung eines Leistungshalbleiterbauelementes nicht zu überschreiten, dürfen
die Durchlass- und die Schaltverluste zusammen diesen Wert nicht überschrei-
ten. Bei hart kommutierend geschalteten Transistoren hängen die Schaltverluste
linear von der Schaltfrequenz ab. Daher ist die Schaltfrequenz durch die maximal
abführbare Verlustleistung begrenzt. Um bei hohen Schaltfrequenzen dennoch
einen hohen Systemwirkungsgrad zu erzielen, werden Schaltentlastungsverfah-
ren angewandt. Mittels Nullspannungs- (ZVS - eng. „zero voltage switching“)
und Nullstromschaltens (ZCS - eng. „zero current switching“) kann die Über-
lappung von Transistorstrom und -spannung stark reduziert werden. Beim ZVS
wird der Transistor erst eingeschaltet, wenn die Spannung über ihm vollständig
abgebaut ist. Beim Ausschalten hingegen wird der gesamte Laststrom abgeschal-
tet und auf die Ausgangskapazität des Transistors kommutiert. Bei sehr hohen
Schaltfrequenzen muss außerdem dafür Sorge getragen werden, dass die Schalt-
verlustleistung weiter verringert wird, um die Spezi￿kationen der Transistoren
nicht zu überschreiten. Dies lässt sich erreichen, indem die Transistorausgangs-
kapazität mit einer externen EntlastungskapazitätCext (eng. „snubber capacitor“)
vergrößert wird. Dadurch reduziert sich die Flankensteilheit der Drain-Source-
Spannung und das Produkt aus Transistorstrom und -spannung wird minimiert.
Abbildung 2.21 zeigt die prinzipiellen Kurvenverläufe des Ausschaltvorgangsmit
und ohne externer Entlastungskapazität. Es ist deutlich zu sehen, dass die Über-
lappung der Drain-Source-Spannung und des Drainstromes deutlich abnimmt.




Abbildung 2.21: Kurvenverläufe für den Ausschaltvorgang eines Leistungs-
MOSFET mit und ohne externer Entlastungskapazität Cext
Da die Transistoren in dieser Arbeit unter ZVS-Bedingungen betrieben wer-
den, ist insbesondere die Abschätzung der Ausschaltverluste von Bedeutung für
die Wechselrichterauslegung. Wie bereits in Abschnitt 2.2.3 gezeigt, werden im
Ausschaltzeitpunkt der MOSFET-Kanal abgeschnürt und anschließend die para-
sitären Ausgangskapazitäten des MOSFETs aufgeladen. Aus diesem Grund ent-
stehen ohmsche Verluste imMOSFET-Kanal, so lange dieser abgeschnürt wird. In
niederfrequent getakteten Schaltnetzteilen sind die Ausschaltverluste gegenüber
den Einschaltverlusten so gering, dass sie vernachlässigt werden können [78,
Kap. 20.1.2, S. 765 ￿.]. In hochfrequent getakteten Wechselrichtern hingegen
müssen die Ausschaltverlustenergien berücksichtigt werden, da diese bei sehr
hohen Schaltfrequenzen von 2 MHz einen großen Anteil zu den Gesamtverlus-
ten der Transistoren beitragen. Auf Basis der in den Datenblättern gegebenen
Abfallzeiten der Transistoren, kann der Abschaltvorgang modelliert werden. So
kann der Spannungsmomentanwert über dem Transistor während der Abfallzeit
gemäß (2.23) und der Strommomentanwert gemäß (2.24) berechnet werden [79].
uDS (t ) =
Io￿
2 · (Coss +Cext)
· t (2.23)






für 0  t  tifall, wobei Io￿ der Drainstrom im Abschaltzeitpunkt und tifall die
Stromabfallzeit sind.
Da angenommen werden kann, dass die Stromabfallzeit kleiner als die Span-
nungsanstiegszeit ist, kann die Verlustenergie im Ausschaltvorgang durch Inte-
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gration des Produktes aus (2.23) und (2.24) berechnet werden. Gleichung (2.25)




uDS (t ) · iD (t ) dt
=
I 2o￿











I 2o￿ · t2ifall
12 · (Coss +Cext)
(2.25)
2.4 ZVS Vollbrückenwechselrichter (ZVS-VB)
Abbildung 2.22 zeigt einen Vollbrückenwechselrichter, der mit Hilfe einer Se-
rieninduktivität Ls1 schaltentlastet betrieben werden kann.
Abbildung 2.22: Schaltbild eines Vollbrückenwechselrichters mit ohmscher Last
und den parasitär vorhandenen Ausgangskapazitäten der Tran-
sistoren. Die Induktivität Ls1 kann sowohl als separate Indukti-
vität als auch die Streuinduktivität des Transformators T1 sein.
Die Strompfade (1) bis (10) in Abbildung 2.23 zeigen den Vorgang des ZVS
während des Ein- und Ausschaltens. Für einen Halbbrückenwechselrichter mit
Spannungsmittelpunkt lässt sich im Übrigen das gleiche Schaltverhalten errei-
chen. Die idealisierten Kurvenverläufe der Ausgangsspannung und desAusgangs-
stromes mit den Ansteuersignalen der Transistoren M1 bis M4 sind für eine
Schaltperiode in Abbildung 2.24 für jedes nummerierte Intervall dargestellt.
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Abbildung 2.23: Strompfade (1) bis (10) innerhalb des Vollbrückenwechselrich-
ters unter ZVS-Betrieb und mit Phasenschiebermodus. In dieser
Darstellung wird der rechte Halbbrückenzweig voreilend ange-
steuert. Der linke Halbbrückenzweig wird demnach verschoben
von seiner normalen Phasenlage von 180° angesteuert. Die Zwi-
schenzustände 3a und 8a für den aktiven Freilauf (eingeschalte-
ter MOSFET-Kanal, während der Diodenleitdauer) sind hier aus
Platzgründen nicht dargestellt.
Beginnend bei Intervall (1), wenn die Transistoren M1 und M4 eingeschal-
tet sind und den Laststrom leiten, wird zuerst M4 abgeschaltet. Der Laststrom
kommutiert dadurch auf die Ausgangskapazitäten der Transistoren M3 und M4
(Intervall (2)), so dass die Drain-Source-Spannung UDS von M4 ansteigt, bis der
Laststrom in Intervall (3) auf die Freilaufdiode vonM3 kommutiert.Während die-
ser Leitdauer kann der Transistor M3 eingeschaltet werden, um die Durchlass-
verluste der Diode zu reduzieren. Anschließend kann in Intervall (4) der Tran-
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Abbildung 2.24: Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters unter ZVS-
Betrieb und Phasenschiebermodus, gemäß [78, Kap. 20].
Die Stromabnahme während des Spannungsabbaus an einem
Brückenzweig stellt die Reduzierung der gespeicherten Drosse-
lenergie durch die ohmsche Last dar.
sistor M1 abgeschaltet werden, so dass der Laststrom auf die Ausgangskapazi-
täten von M1 und M2 kommutiert. Wenn die Drain-Source-Spannung von M2
vollständig abgebaut ist, wird die Freilaufdiode von M2 in Intervall (5) leitend.
Anschließend kann M2 eingeschaltet werden, so dass der Laststrom in Inter-
vall (6) negativ wird. Der Kommutierungsvorgang von M2, M3 zurück auf M1,
M4 ist in den Intervallen (7) bis (10) dargestellt und läuft analog zum vorhe-
rig beschriebenen Kommutierungsvorgang ab [78, Kap. 20.4, S. 790 ￿.]. Um mit
dem Vollbrückenwechselrichter aus Abbildung 2.22 ZVS zu erreichen, wird die
Streuinduktivität Ls1 des TransformatorsT1 genutzt, um die Transistorspannung
vollständig über den Ausgangskapazitäten Coss1 &Coss2 bzw. Coss3 &Coss4 abzu-
bauen, bevor der entsprechende Transistor eingeschaltet wird. Dadurch wird die
auf der Transistorausgangskapazität gespeicherte Energie nicht im Kanalwider-
stand des Transistors inWärme umgesetzt, sondern verlustlos zumWechselrich-
terausgang transferriert.
Für diesen Betriebsmodusmuss der in der Streuinduktivität während des Kom-
mutierungsvorgangs ￿ießende und über der Kommutierungszeit gemittelte Strom
47
2 Grundlagen
Abbildung 2.25: Vollbrückenwechselrichter mit Parallelschwingkreis am Aus-
gang zum resonanten Betrieb unter Einhaltung der ZVS-
Bedingung
gemäß (2.26) mindestens so groß sein wie die Summe der in der e￿ektiven Aus-
gangskapazität gespeicherten Ladung.
IL · tkomm   2 ·Coss ·UDC (2.26)
IL ist der Strommittelwert des während der Kommutierungszeit tkomm durch die
Induktivität Ls1 ￿ießenden Stromes und UDC die Zwischenkreisgleichspannung.
Die Kommutierungszeit tkomm ist in diesem Falle als die Länge der Zeitintervalle
2, 4, 7 und 9 aus Abbildung 2.24 de￿niert, wodurch in (2.26) die doppelte Aus-
gangskapazität Coss verwendet werden muss.
Wie an der Phasenlage zwischen Brückenausgangsspannung und -strom in
Abbildung 2.24 zu erkennen ist, muss der Ausgangskreis induktives Verhalten
aufweisen, um ZVS zu erreichen. Die Vollbrücke aus Abbildung 2.22 kann da-
her problemlos mit einem Resonanzkreis am Ausgang beschaltet werden, wie in
Abbildung 2.25 gezeigt.
Die Ansteuerung des Vollbrückenwechselrichters wird dann nicht mehr im
Phasenschiebermodus realisiert, wodurch dasNullspannungsniveauwährend der
Zeitintervalle 3 und 3a, sowie 8 und 8a, entfällt. Die Brückenausgangsspannung
wird dann zu einem Trapez und der Ausgangsstrom nahe der Resonanzfrequenz
annähernd sinusförmig. Je nach Schaltfrequenz kann dann mit einem Schwing-
kreis ZVS, ZCS oder beides erreicht werden. Die Kurvenverläufe für den reso-
nanten Schaltvorgang sind in Abbildung 2.26 dargestellt.
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Abbildung 2.26: Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters mit Resonanz-
kreis am Ausgang und Betrieb unter Einhaltung der ZVS-Be-
dingung. Die Intervalle 1a und 3a bezeichnen die Zeiträume, in
denen die Freilaufdioden den negativen Laststrom übernehmen
und der Transistor unter ZVS eingeschaltet werden kann. An
der Phasenlage des Laststromes zur Ausgangsspannung erkennt
man, dass der Stromnulldurchgang erst statt￿nden darf, wenn
die Ausgangsspannung die entgegengesetzte Polarisierung voll-
ständig erreicht hat.
ZVS kann dann erreicht werden, wenn die Schaltfrequenz desWechselrichters
oberhalb der Resonanzfrequenz f0 des Schwingkreises liegt und die Phasenlage 
des Laststromes gemäß (2.27) ausreichend groß ist, um die Ausgangskapazitäten
Coss der Transistoren innerhalb der Wechselrichtertotzeit ttot umzuladen.
    t    to￿
2 ·Tsw
· 2  , (2.27)
wobei Tsw die Periodendauer eines Schaltzyklus, to￿ der Abschaltzeitpunkt des
Transistors und t  das Ende des Kommutierungsvorgangs sind. Für den Ein-
satz mit Schwingkreis muss der während des Kommutierungsintervalls in der
Schwingkreisinduktivität ￿ießende Strommittelwert ILs  gemäß (2.28) ausreichend
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groß sein, um die gespeicherten Ladung der Ausgangskapazitäten vollständig










iLs (t )dt (2.29)
Hierbei istCoss-e￿ die e￿ektive Ausgangskapazität der Transistoren während des
Kommutierungsvorganges. Die Ausgangskapazität der Transistoren kann durch
eine externe Kapazität Cext erweitert werden, so dass die Flankensteilheit der
Drain-Source-Spannung und damit die Transistorverluste weiter reduziert wer-
den können. Der gesamte Kommutierungsvorgang muss abgeschlossen sein, be-
vor der Laststrom seinen Nulldurchgang erreicht.
Ein üblicherAnsatz ist, den Resonanzstrom als eine Sinusfunktion gemäß (2.30)
anzunehmen.
iL,1 (t ) = ı̂L · sin(2 ·   · fsw · t    ), (2.30)
wobei ı̂L die Stromamplitude und fsw die Schaltfrequenz repräsentieren. Einset-












" cos (2 ·   · fsw · t    )




Setzt man nun (2.31) mit (2.28) gleich kann die benötigte Stromamplitude ı̂L, um
innerhalb einer gegebenenWechselrichtertotzeit ttot ZVS einzuhalten, berechnet
werden. Damit ergibt sich für die Stromamplitude ı̂L (2.32).
ı̂L =
 4 ·   · fsw ·Coss-e￿ ·UDC
cos (2 ·   · fsw · to￿    )   cos (2 ·   · fsw · t     )
(2.32)
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Die minimal benötigte Stromamplitude wird in Abbildung 2.27 als Kennlinien-
feld in Abhängigkeit von der Phasenlage und der e￿ektiven Ausgangskapazität
für eine vorgegebene Kommutierungszeit von t    to￿ = 125 ns berechnet.
Abbildung 2.27: Minimal benötigte Stromamplitude ı̂L des Resonanzstromes als
Funktion der e￿ektiven AusgangskapazitätCoss-e￿ und der Pha-
senlage des Stromes  . Als Berechnungsgrundlage wurde eine
Kommutierungszeit von t    to￿ = 125 ns vorgegeben.
Wenn der Schwingkreis mit kleinerer Frequenz als seine Resonanzfrequenz
angesteuert wird, eilt der Strom vor und es kann kein ZVS mehr erreicht wer-
den. Durch die vorzeitige Laststromumkehr kann jedoch ZCS erreicht werden.
Im Transistor entstehen dann keine Ausschaltverluste, da der Laststrom im Aus-
schaltzeitpunkt bereits durch die Freilaufdiode ￿ießt. Dieser freilaufende Last-
strom muss in einer Halbbrücke allerdings auf den gegenüberliegenden Tran-
sistor kommutieren. Dafür muss die Ausgangskapazität des einzuschaltenden
Transistors ent- und die des abkommutierenden Transistors aufgeladen werden,
damit die anliegende Spannung eine Stromänderung in der Kommutierungsin-
duktivität Lkomm der Halbbrücke zulässt. Dadurch wird der einschaltende Tran-
sistor immer unter Spannung geschaltet und es entstehen hohe Schaltverluste.
Insbesondere wenn MOSFETs eingesetzt werden, spielen diese Einschaltverluste
eine große Rolle. Daher bietet ZVS größere Vorteile in Hochfrequenzwechsel-
richtern, als ZCS [78, Kap. 20.1.2, S. 765 ￿.]. Eine Ausnahme dazu bilden IGBT-
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Wechselrichter, welche häu￿g mit ZCS betrieben werden. Hierbei werden jedoch
keine parallelgeschalteten externen Entlastungskondensatoren Cext, sondern in
Reihe geschaltete Entlastungsinduktivitäten Lext zur Reduzierung der Strom￿an-
kensteilheit eingesetzt [80–82].
Alternativ zu dem bereits erwähnten Vollbrückenwechselrichter könnte sich
der resonant betriebene Mehrpunkt-Wechselrichter, wie in Abbildung 2.28 als
Dreipunkt-Version dargestellt, ebenfalls für hohe Leistungen und insbesondere
hohe Zwischenkreisspannungen eignen.
Abbildung 2.28: Schaltbild des Dreipunkt-Wechselrichters mit über die Frei-
laufdioden Dc1 und Dc2 geklemmtem Spannungsnullpunkt. Der
Serien-Schwingkreis am Ausgang ermöglicht auch bei diesem
Wechselrichter den Betrieb mit ZVS.
Der Spannungsmittelpunkt ist über Freilaufdioden geklemmt, woher sich der
Name „3-Level-Neutral-Point-Clamped“ (3L-NPC) ableitet. Die symmetrischeAus-
gangsspannung des 3L-NPC-Wechselrichters reduziert vor allem denOberschwin-
gungsgehalt der Ausgangsspannung, so dass Filterverluste und damit die Bau-
größe der Filterelemente reduziert werden können [83]. Mehrpunkt-Wechsel-
richter werden daher insbesondere für die Hochspannungsgleichstromübertra-
gung (HGÜ) [84], als Antriebsumrichter [85], für unterbrechungsfreie Stromver-
sorgungen [86] oder auch Röntgengeneratoren [87] verwendet. Als resonant ge-
schalteter Wechselrichter ist das Funktionsprinzip ähnlich dem des ZVS-Voll-
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brückenwechselrichters und wird in [88] untersucht. Die Schaltfrequenzen lie-
gen in allen genannten Anwendungsgebieten allerdings nur im kHz-Bereich. Ex-
perimentelle Untersuchungen an einem Laboraufbau des 3L-NPC-Wechselrich-
ters (siehe Abbildung 2.29) haben zwar gezeigt, dass mit dem 3L-NPC Schalt-
frequenzen im MHz-Bereich möglich sind, jedoch ausschließlich mit einem Typ
von SiC-MOSFET (C2M0160120D, Cree Inc., USA). Weiterhin wird ein höherer
Resonanzstrom zur Einhaltung der ZVS-Bedingung benötigt, wodurch der Wir-
kungsgrad sinkt. Die Aufteilung der Zwischenkreisspannung erhöht weiterhin
die Systemkomplexität, wodurch dieser Wechselrichter nicht für den hier an-
gestrebten Betrieb von Induktionslampen und für den Vergleich von SiC-FETs
geeignet ist.
(a) (b)
Abbildung 2.29: Fotogra￿e des aufgebauten 3L-NPC-Wechselrichters. (a) Ober-






Das Lastverhalten von ICP und Induktionslampen erfordert die Auslegung eines
Schwingkreises in der Art, dass die Ausgangskennlinie des Wechselrichters op-
timal zum Lampenverhalten passt. Hierzu wird eine Auslegungsmethode benö-
tigt, um den Schwingkreis den Lastparametern entsprechend für die gegebenen
Eingangsgrößen zu berechnen. Diese Methode setzt allerdings voraus, dass die
wichtigsten Lampengrößen bereits bekannt sind und als Berechnungsgrundlage
dienen. Daher wird die Systemauslegung in Teilschritten durchgeführt:
1. Bestimmung der Plasmagrößen anhand eines gemittelten Plasmamodells
2. Berechnung der Schwingkreiselemente auf Basis der Plasmagrößen
3. Systematischer Vergleich von SiC-Transistoren für den MHz-Betrieb
4. Berechnung der Ströme und Bauteilgrößen innerhalb der Wechselrichter-
schaltungen
3.1 Lampenkörper für 0,5 kW und 1,2 kW
Induktionslampen
Das Plasmaverhalten von Induktionslampen gilt aufgrund des fehlenden Katho-
denfalles als vergleichbar mit dem der positiven Plasmasäule elektrodenbehafte-
ter Niederdrucklampen [15, 89]. Für Induktionslampen kann daher näherungs-
weise eine vergleichbare Volumenleistungsdichte angenommen werden. Da die
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Feldlinien des induzierten elektrischen Feldes kreisförmig sind, ist die Di￿usi-
onslänge der Elektronen nicht wie bei elektrodenbehafteten Lampen durch die
Lampenlänge begrenzt, sondern kann ein Vielfaches des mittleren Lampenum-
fangs betragen. Dadurch kann jedes Elektron an mehr Stößen teilnehmen, bevor
es durch Wandrekombination verloren geht. Weiterhin ist aus der Literatur be-
kannt, dass die Elektronendichte um mindestens eine Größenordnung höher als
bei elektrodenbehafteten Niederdrucklampen ist [24, 34]. Es kann also eine pro-
portional höhere Stromdichte angenommen werden. Dies bedeutet wiederum,
dass sich der Plasmawiderstand umgekehrt proportional zu der Elektronendichte
reduziert. Eine typische Stromdichte vonHg- und Amalgam-Niederdrucklampen
liegt bei j  0,25A/cm2. Amalgam-Lampen weisen gegenüber Hg-Niederdruck-
lampen die dreifache Leistungsdichte auf, wodurch die Lampenleistung für die
gleichen Lampenabmessungen erhöht werden kann [2].
Das Ziel dieser Arbeit ist es, die Machbarkeit von HF-EVG für Hochleistungs-
induktionslampen ab einem Kilowatt zu untersuchen. Es werden daher Lampen-
körper mit einer Länge von l = 200mm und Außendurchmessern von 68mm 
da  110mm ausgewählt. Es handelt sich bei den Lampenkörpern um eine ko-
axiale Anordnung, wie sie in Abbildung 3.1 dargestellt ist. Der Innendurchmes-
ser des Innenrohres beträgt di = 22mm und bietet damit ausreichend Platz für
einen wassergekühlten Ferritkoppler. Das verwendete synthetische Quarzglas
weist eine Wandstärke von w = 2,5 mm auf. Damit ergibt sich für die Lampe
mit da = 68mm ein Volumen von knapp VL = 534319mm3. Mit der gleichen
Leistungsdichte wie der von Amalgamlampen kann dieses Lampenvolumen mit
einer Lampenleistung von PL ⇡ 473W betrieben werden. Um den Dampfdruck
des Leuchtgases, z.B. Hg, über die „cold spot“(CS)-Temperatur zu regulieren, ist
ein zusätzlicher Appendix vorgesehen. Um höhere Lampenleistungen zu errei-
chen, werden weitere Lampenkörper mit Außendurchmessern von da = 80mm
und da = 110mm eingesetzt.
3.1.1 Abschätzung der Lampenparameter
Der Lampenkörper mit da = 68mm wird mit 3 mbar Ar als Pu￿ergas und 6 mg
Hg gefüllt. Damit ist der Pu￿ergasdruck höher als in kommerziellen Induktions-
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Abbildung 3.1: Zeichnung des koaxialen Lampenkörpers für bis zu 500 W Lam-
penleistung, der für die Untersuchungen in dieser Arbeit verwen-
det wird. Weitere Lampenkörper für größere Lampenleistungen
bis 1,2 kW werden mit Außenrohrdurchmessern von da = 80mm
und da = 110mm gefertigt. Alle Maße sind in Millimetern ange-
geben.
lampen, wodurch die ambipolare Di￿usion reduziert, die Erwärmung des Puf-
fergases jedoch erhöht wird [90]. In erster Näherung werden die Leistungsdaten
von kommerziellen elektrodenbehafteten Niederdrucklampen auf die Indukti-
onslampe übertragen. Der Lampenkörper mit da = 68mm (s. Abb. 3.1) kann, un-
ter der Annahme, dass die gleiche Volumenleistungsdichtewie bei einer Standard
oder „High-Output“ Hg- und Amalgam-Niederdrucklampe von Heraeus Noble-
light [2] vorhanden ist, mit einer Leistung von PL = 149W bis PL = 447W
betrieben werden. Die angenäherten Plasmaparameter mit einer um eine Grö-
ßenordnung höheren Elektronendichte sind in Tabelle 3.1 aufgelistet.
Tabelle 3.1: Abgeschätzte Plasmaparameter des ICP für den Lampenkörper mit
68 mm Außendurchmesser aus Abbildung 3.1 anhand von kommer-
ziell erhältlichen UV-Lampen [2].
Hg Hg „High Output“ Amalgam
PICP 149 298 447 W
 ICP 2,41 4,98 2,41 A/cm2
IICP 89,56 185,45 89,56 A
UICP 1,66 1,61 4,99 V
RICP 18,57 8,66 55,7 mW
Entsprechend des ESB von ICP kann davon ausgegangen werden, dass sich
das Plasma, von der Primärseite aus betrachtet, wie eine induktive Last verhält.
Aufgrund der niedrigen Kopplung zwischen Plasma und Ferritkoppler muss die
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Stromversorgung in der Lage sein ausreichend Scheinleistung zu liefern, dass
die Aufrechterhaltung der Gasentladung garantiert ist. Wird das ICP als Reihen-
schaltung aus Blind- und Wirkwiderstand angesehen, können daraus wie in Ab-
schnitt 2.1.2 erwähnt, die primärseitigen ICP-Betriebsparameter berechnet wer-
den [37]. Ausgehend von einem Leistungsfaktor cos   0,7 muss der Indukti-
onslampe eine Scheinleistung von mindestens SLampe   638,6VA zur Verfügung
gestellt werden, wenn sie mit einer Wirkleistung von 447 W betrieben wird. Für
höhere Wirkleistungen mit den größeren Lampenkörpern und niedrigere Kop-
pelfaktoren, verändert sich dieses Verhältnis.
Genauere Ergebnisse, als durch die lineare Skalierung kommerzieller Lam-
penparameter, können durch eine Approximation der Plasmaleitfähigkeit in Ab-
hängigkeit der mittleren Elektronendichte ne und des Verhältnisses  / m aus
Betriebs- und Stoßfrequenz ermittelt werden. Shen [90] hat anhand des Modells
von Lister [33] die Abhängigkeit der Elektronendichte vom Ar-Pu￿ergasdruck
gezeigt. Demnach nimmt die Elektronendichte ab einem Pu￿ergasdruck von
133 Pa auf ne = 2 · 1017m 3 ab. Für den hier gewählten Pu￿ergasdruck ist daher
eine ähnliche Elektronendichte zu erwarten. Die mittlere Plasmaleitfähigkeit  ̄0
kann gemäß (2.4) berechnet werden. Der Querschnitt AICP des Plasmastromes
kann mit (3.1) angenähert werden, sofern der gesamte Plasmastrom in der Ein-
dringtiefe  0 ￿ießt und diese kleiner als die Lampenabmaße sind.
AICP =  0 · lLampenkörper (3.1)
lICP =
  (da + di)
2
(3.2)
Zusammen mit der Länge der Plasmawindung lICP gemäß (3.2), berechnet sich
der Plasmawiderstand mit (3.3).
RICP = lICP/ (AICP ·  ̄0) (3.3)
Die aus diesen Annahmen berechneten Plasmagrößen sind in Tabelle 3.2 für eine
Plasmaleistung von PICP = 447W bei einer Betriebsfrequenz von 2 MHz aufge-
listet. Man erkennt, dass die Eindringtiefe deutlich größer als die Tiefe des Entla-
dungsraumes der Lampe mit (da   di) /2 = 19,5mm ist. Es kann hier also davon
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Tabelle 3.2: Für den ausgewählten Lampenkörper berechnete Plasmaparameter
für eine eingespeiste Plasmaleistung von PICP = 447W bei   = 2  ·
2,0MHz und einer mittleren Elektronendichte von n̄e = 2 · 1017m 3
für relative Stoßfrequenzen von  / m = 0,1; 0,38; 0,5. Es ist ersicht-
lich, dass die Eindringtiefe,  0, in allen Fällen größer als die Tiefe des
Entladungsraumes von 20 mm ist.
 / m 0,1 0,38 0,5
 ̄m 125,664 33,069 25,133 ·106 s 1
 ̄0 44,73 169,96 223,64 ( m) 1
 0 53,21 > 20 27,30 > 20 23,80 > 20 mm
AICP 10,64 5,46 4,76 ·10 3m2
lICP 0,246 0,164 0,153 m
RICP 91,0 35,8 29,2 mW
IICP 70,1 111,72 123,79 A
UICP 6,38 4,00 3,61 V
ausgegangenwerden, dass eine über die Dimensionen des Entladungsgefäßes ge-
mittelte Elektronendichte ne für die Berechnungen herangezogen werden kann.
Der Einfachheit halber, sollen diese Plasmaparameter daher als Grundlage für
weitere Berechnungen dienen.
3.1.2 Hohlraumkoppler
Um die Lampe e￿zient betreiben zu können, muss ein Hohlraumkoppler ver-
wendet werden, der die Plasmaparameter auf die Primärseite des Transformator-
ESBs umwandelt. Das Design eines Hohlraumkopplers für eine Induktionslam-
pe zur Optimierung der Energieübertragung wird in [91] auf Basis eines Finite-
Elemente-Ansatzes gezeigt. Jedoch werden keine Untersuchungen zu verschie-
denen Ferritmaterialien und Lampenkörpern durchgeführt.
Für die Funktion der Induktionslampe muss der Plasmastrom IICP als primärer
Kopplerstrom IKoppler = IICP/n1 von der Stromversorgung eingeprägt werden.





des o￿enenmagnetischen Kreises weisen Induktionslampenmit Hohlraumkopp-
lern eine niedrige magnetische Kopplung des Plasmastromes zur Primärwick-
lung auf, was eine hohe Streuinduktivität L Plasma im Transformator-ESB (vgl.
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Abbildung 3.2: Verlauf der Plasmainduktivität, L Plasma, als Funktion des Koppel-
faktors, k , für verschiedene Plasmawiderstände, RPlasma, bei einer
Betriebsfrequenz von 2 MHz
Abbildung 2.9) zur Folge hat. Für einen gegebenen Koppelfaktor k berechnet sich




· sin (arccos (k )) · 1
 
, (3.4)
wobei  = 2  f hier die Betriebskreisfrequenz der Lampe ist. DieWerte der Plas-
mainduktivität, L Plasma, sind in Abbildung 3.2 als Funktion des Koppelfaktors
von k = [0,1; 1] für verschiedene Plasmawiderstände, RPlasma = [10; 200] m 
bei einer Betriebsfrequenz von f = 2MHz dargestellt. Der Koppelfaktor für
die intern angeregte Induktionslampe liegt im Bereich von 0,5 bis 0,7 [39]. Es
muss daher mit einer Plasmainduktivität von bis zu L Plasma  27 nH gerech-
net werden. Für einen Plasmawiderstand von RPlasma = 91m  ergibt sich eine
Induktivität im Bereich 7,0 nH  L Plasma  14,5 nH. Bei einer Kopplerwick-
lungszahl von n1 = 23 ergeben sich damit die Primärgrößen zu R
0
ICP = 48,1 
und 3,7 µH  L0 Plasma  7,7 µH.
Für den Einsatz imHohlraumkoppler wird ein Ferritmaterial benötigt, welches
eine möglichst hohe Permeabilität aufweist und bei den vom Plasma benötigten
hohen Betriebsfrequenzen eine niedrige Verlustleistung verursacht. Die Hohl-
raumkoppler der QLTM-Lampe werden bspw. mit 4M2 oder 4C6 NiZn-Ferriten
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hergestellt [22, 92], welche eine relative Permeabilitätszahl von µr = 200 bzw.
150 aufweisen. Für wesentlich niedrigere Frequenzen unter einem MHz werden
MnZn-Ferrite eingesetzt, welche weit höhere Permabilitätszahlen im vierstelli-
gen Bereich aufweisen. Bei niedrigen Betriebsfrequenzen sinkt die Plasmae￿zi-
enz, was Popov [6, 93] im Frequenzbereich zwischen 160 und 3300 kHz für eine
Ringentladungslampe ohne Ferrit untersucht hat. Dies wird zum einen von dem
höheren benötigten Spulenstrom bei niedrigen Frequenzen verursacht, wodurch
die Spulenverluste stark ansteigen. Dem kann insofern mit einem Ferritkern ent-
gegengewirkt werden, dass die Spule bei kleinem Strom ein stärkeresMagnetfeld
erzeugt. Zum anderen sinkt die Änderungsgeschwindigkeit des Spulenstromes
und damit des Magnetfeldes mit der Frequenz, wodurch die Elektronen im Plas-
ma langsamer beschleunigt werden. Dies hat zur Folge, dass stärkere Magnet-
felder für eine ausreichende Elektronenbeschleunigung notwendig werden, was
wiederum nur mit höheren Spulenverlusten erreicht werden kann.
Demnach sind für die optimale Auslegung der Lampenspule sowohl die benö-
tigte Windungszahl als auch der Lampenstrom und die resultierende Lampen-
spannung wichtige Größen, um die entstehenden Ferritverluste vorher abschät-
zen zu können.
3.2 Schwingkreisberechnung
Das Lampenmodell der indukiven Lampe hat gezeigt, dass es sich bei ihr um eine
komplexe Lastimpedanz mit hohem reaktivem Anteil handelt. Dazu kommt die
Leistungsabhängigkeit des Plasmawiderstandes. Aus diesem Grund ist es beson-
ders wichtig, eine optimale Auslegung des vorgeschalteten Schwingkreises zu
￿nden.
In einem ersten Ansatz kann man von einer vollständig kompensierten Lam-
peninduktivität und damit von einem rein ohmschen Lastverhalten ausgehen.
Damit kann der Schwingkreis so berechnet werden, dass im entsprechenden Ar-
beitspunkt die Lampenleistung abgegeben wird und nicht mehr als die benötig-
te Blindleistung im Schwingkreis gespeichert wird. Dadurch lässt sich der Wir-
kungsgrad des Wechselrichters optimieren. Im Rahmen dieser Arbeit wird ein
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(a) (b)
Abbildung 3.3: Parallelschwingkreis mit zwei reaktiven Bauelementen. (a) Er-
satzschaltbild mit idealen Bauelementen und (b) Übertragungs-
funktion der Ausgangsspannung normiert auf die Resonanzfre-
quenz für die Gütefaktoren QL = 3, 5, 7 und 9, gemäß [79, (6.59),
(7.35), (8.25), (9.24)].
Parallelschwingkreis eingesetzt, wie er in Abbildung 3.3 (a) dargestellt ist. Ab-
bildung 3.3 (b) zeigt die Verstärkung der Ausgangsspannung als Funktion der
Anregungsfrequenz für verschiedene Schwingkreisgüten QL von 3  QL  9.
Die Anregungsfrequenz ist hierbei auf die Resonanzfrequenz f0 normiert und













Abbildung 3.4 zeigt den Berechnungsablauf für einen Parallelschwingkreis mit
ohmscher Last. Der Berechnungsablauf beschreibt eine rekursive Annäherung
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der Schwingkreisbauelemente inAbhängigkeit von der entstehendenKommutie-
rungszeit und der damit zusammenhängenden Vollbrückenausgangsspannung.
Bei nicht kompensierter Lampeninduktivität kann diese Berechnung nicht ge-
wählt werden, da der Schwingkreis dann die entsprechende Blindleistung zum
Lampenbetrieb zur Verfügung stellen muss. Die Berechnung des Schwingkrei-
ses beginnt zunächst mit der Festlegung einer Ausgangsleistung PLast bei fester
Eingangsspannung UDC und Schaltfrequenz fsw. Zusammen mit dem erwarte-
ten Lastwiderstand können die benötigten Last- und Resonanzströme, ILast und
IResonanz, berechnetwerden. Ausgehend von dembenötigten Resonanzstromkann
die benötigte Gesamtimpedanz des Schwingkreises im Arbeitspunkt berechnet
werden. Nach Subtraktion der Parallelimpedanz aus Resonanzkondensator und
Lastwiderstand kann die benötigte Serienimpedanz der Resonanzdrossel be-
stimmtwerden. Anhand einer Grundschwingungsanalyse können nun für diesen
Schwingkreis die Phasenlage des Stromes  , der Resonanzstrom im Ausschalt-
zeitpunkt iResonanz (to￿) und die zu diesem Zeitpunkt in der Resonanzdrossel ge-
speicherte EnergieWXs (to￿) berechnet werden. Diese drei Größen ergeben dann
die Kommutierungszeit tkomm des Vollbrückenwechselrichters und damit wieder-
um dieWechselrichterausgangsspannungUWR-e￿. Mit dieser Ausgangsspannung
wird anschließend die Berechnung so oft wiederholt, bis die Ergebnisse der Be-
rechnung gegen einen stationären Wert konvergieren.
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Abbildung 3.4: Flussdiagramm zur Berechnung des Schwingkreises für einen ge-
gebenen Arbeitspunkt mit ohmscher Last
Die Berechnungsroutine kann für jede Wechselrichterschaltung verwendet
werden. Es muss jedoch bei der Berechnung der Wechselrichterausgangsspan-
nung das spezi￿sche Verhalten der Spannungs￿anken berücksichtigt werden.
Diese Rückkopplung des Schwingkreises auf das Schaltverhalten der Transisto-




Die Grundlage für die Rekursionsberechnung der Schwingkreisgrößen bil-
det die Annäherung der Bauteilwerte mittels Grundschwingungsanalyse. Hier-
bei wird angenommen, dass der Schwingkreis nur mit der Grundschwingung
der Wechselrichterausgangsspannung UAB,1 angeregt wird. Da der Resonanz-
kondensator parallel zum Lampenausgang liegt, ￿ießt durch diesen ein reaktiver
Strom IC = UR/XC wobei UR die Ausgangsspannung an der Last ist. Durch Fest-
legung eines VerhältnissesA zwischen Lampen- und Kondensatorstrom, können
die benötigten Bauteilwerte gemäß des Zeigerdiagramms in Abbildung 3.5 und
den Formeln (3.9 - 3.11) berechnet werden.
U 2AB,1 = (UR   cos (90    i) ·UL)2 + (sin (90    i) ·UL)2
cos2 (90    i) + sin2 (90    i) = 1 (3.7)
,! 0 = U 2L +UL · ( 2UR · cos (90    i)) +U 2R  U 2AB,1 (3.8)
UL1,2 =  UR · cos (90    i)
±
q
( UR · cos (90    i))2  
⇣























Abbildung 3.5: Zeigerdiagramm für den Parallelschwingkreis mit ohmscher Last
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3.3 Auswahlkriterien für SiC-Leistungstransistoren für
den MHz-Betrieb
Eine Übersicht der in dieser Arbeit untersuchten SiC-Transistoren und vier Si-
Transistoren als Referenzbauteile ist in Tabelle 3.3 gegeben. Durch eine erste
Konsolidierung in der Branche der Hersteller von SiC-Leistungshalbleitern sind
die Bauteile von SemiSouth mittlerweile nicht mehr verfügbar. In dieser Arbeit
werden außerdem keine SiC-BJTs von Fairchild betrachtet, da diese mittlerwei-
le nicht mehr produziert werden. Die Si-Bauteile werden als Referenz gewählt,
weil sie den aktuellen Stand der Fertigungstechnologie für Si-Power-MOSFETs
darstellen. Die CoolMOSTM Bauteile werden mit jeweils halbem und gleichem
Durchlasswiderstand der SiC-Bauteile berücksichtigt. Der spezi￿sche Durchlass-
widerstand Ron-spec (siehe Tabelle 3.3) wird für alle Bauteile anhand der gesamten
Chip￿äche berechnet und nicht anhand der aktiven Fläche, was dem Umstand
geschuldet ist, dass der Bauteilpreis hauptsächlich von der Chip￿äche bestimmt
wird und nicht nur von der aktiv ausgenutzten Fläche. Aus diesem Grund ist
dieser Wert eher ein Anhaltspunkt für die Chipausnutzung der jeweiligen Her-
stellertechnologie, als eine genaue Aussage über die Vorteile der jeweiligen Bau-
teiltechnologie selbst. Anhand der Datenblattangaben ist erkennbar, dass zwi-
schen den Bauteiltechnologien erhebliche Unterschiede bestehen. Die markan-
testen Unterschiede sind an den spezi￿schen Kanalwiderständen zu sehen. Die
Si-CoolMOSTM-Bauteile liegen hier um einen Faktor von > 2,15 höher im Ver-
gleich zum schlechtesten SiC-Bauteil bei kleinerer Sperrspannung von 650 V. Die
Power-MOSFETs von Ixysmit vertikalemKanal liegen um den Faktor > 46 höher
gegenüber den SiC-Transistoren. Es ist deutlich, dass die SiC-VJFETs die nied-
rigsten spezi￿schen Kanalwiderstände von Ron-spec  0,5  ·mm2 der betrachte-
ten Bauteile aufweisen. Die SiC-MOSFETs liegen mit 0,83  · mm2  Ron-spec 
1,54  · mm2 teilweise weit darüber. Der SiC-JFET von In￿neon hingegen weist
durch seinen spezi￿schenKanalwiderstand eine relativ große Chip￿äche auf. Der
Kanalwiderstand ist zwar kleiner als jener der Cree SiC-MOSFETs erster Genera-
tion, aber nur noch gleich groß wie jener der zweiten Generation. Dadurch lässt
sich ableiten, dass Cree bei der Herstellung der SiC-MOSFETs in zweiter Ge-
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neration eine deutliche Technologieverbesserung erreicht hat. Der spezi￿sche
Durchlasswiderstand ist insbesondere aus wirtschaftlicher Sicht wichtig, denn
mit steigender Chip￿äche steigen die Herstellungs- und letztendlich die Bau-
teilkosten. Um einen chip￿ächenbasierten Vergleich der Bauteile zu erleichtern,
wirdmit demC2M0040120D einweiterer SiC-MOSFET vonCree in denVergleich
aufgenommen.
3.3.1 Bauteilgütezahlen - Figures of Merit (FOM)
Neben der Bewertung der Transistoreigenschaften anhand von Bauteilparame-
tern, wie Chip￿äche und Durchlasswiderstand, und den reinenmaterialbasierten
Gütezahlen (FOMs) können für den Vergleich der Transistoren bauteilspezi￿sche
FOMs gemäß (3.12 - 3.14) [54] herangezogen werden.











QG entspricht der gesamten für einen Schaltvorgang benötigten Gateladung. Als
BHFFOM wird die „Baliga high frequency“ FOM [52] und als NHFFOM die „new
high frequency“ FOM [54] bezeichnet. Ciss ist die Eingangskapazität und Co(er)
die energiebezogene Ausgangskapazität des Transistors. Während für die FOM
möglichst kleineWerte erwünscht sind, implizieren bei den HFFOMs hoheWerte
positive Eigenschaften.
Aus den berechneten bauteilspezi￿schen FOMs in Tabelle 3.4 ist erkennbar,
dass die SiC-Bauteile durchgängig bessere Eigenschaften aufweisen als ihre Si-
Pendants. Au￿ällig ist jedoch, dass die CoolMOSTM-Bauteile eine FOMundNHF-
FOM aufweisen, die im Bereich der ersten SiC-MOSFET Generation von Cree
liegen. Jedoch liegt die BHFFOM der CoolMOSTM-Bauteile um den Faktor   2,6
niedriger als die der SiC-MOSFETs, was an einer größeren Eingangskapazität
der Si-Bauteile liegt. Selbst der speziell optimierte HF-MOSFET für Schaltfre-
quenzen bis 30 MHz weist sehr niedrige HFFOMs auf. An der FOM erkennt
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3.3 Auswahlkriterien für SiC-Leistungstransistoren für den MHz-Betrieb
man deutlich die Materialvorteile von SiC, denn allein durch die kleinere Chip-
dimension wird wesentlich weniger Ansteuerleistung benötigt. Dies wird auch
an den HFFOMs deutlich. Durch die kleineren Ein- und Ausgangskapazitäten
der SiC-Bauteile, bei gleichzeitig kleinem Durchlasswiderstand, lassen sich leis-
tungselektronische Schaltungen mit höherem Wirkungsgrad realisieren. Inner-
halb der Gruppe der SiC-Transistoren zeigt sich, dass die SiC-JFETs zwar die
e￿zienteste Materialausnutzung durch den geringen spezi￿schen Durchlasswi-
derstand RDS(on)-spec aufweisen, sie jedoch teilweise durch höhere Eingangskapa-
zitätenCiss und damit höhere GateladungenQG schlechtere FOM-Werte aufwei-
sen, als die zweite Generation der Cree SiC-MOSFETs. Die besten Werte inner-
halb der ausgewählten Bauelemente weist der selbstleitende SJDP120R085 SiC-
VJFET von SemiSouth Laboratories Inc. (USA) mit einem Durchlasswiderstand
von 63mW  RDS(on)  85mW und niedrigster Ansteuerleistung auf. Die höchs-
ten Wirkungsgrade in hart kommutierenden Schaltungen sollten demnach mit
selbstleitenden SiC-JFETs bestückte Wechselrichter erreichen.
3.3.2 Bauteilgütezahl für resonante Anwendungen
Die Eignung der Transistoren für hohe Schaltfrequenzen in resonanten Schal-
tungen hängt nicht nur vorranging von der Gateladung QG und dem Durchlass-
widerstand RDS(on), sondern auch von der Stromabfallgeschwindigkeit tifall und
der AusgangskapazitätCoss ab. Dabei hängt die Stromabfallgeschwindigkeit tifall
indirekt von der Gate-Source-Ladung QGS ab. Eine Verknüpfung zwischen den
Eingangs- und Ausgangsgrößen eines Transistors hat Reusch [107] mit der Her-






Anhand der kleineren FOMss-Werte wird die höhere Leistungsfähigkeit der
SiC- gegenüber der Si-Bauelemente deutlich. Es ist ersichtlich, dass der selbstlei-
tende SiC-LVJFET von In￿neon bereits um den Faktor 0,77 und der erste Gene-
ration SiC-MOSFET um den Faktor 0,88 bessere Werte als das beste CoolMOS-
Bauteil aufweisen. Die sehr hohe Leistungsdichte von VJFETs zeigt sich hier
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nochmals sehr deutlich. So weisen alle selbstleitenden VJFET Bauteile mindes-
tens um den Faktor 0,49 bessere Gütezahlen auf als das beste CoolMOS-Bauteil.
Bei den SiC-MOSFETs weisen die Bauteile der zweiten Generation bereits Wer-
te auf, welche nah an den selbstleitenden VJFETs liegen. Insgesamt weisen die
VJFETs die besten Werte auf.
Tabelle 3.4: Berechnete bauteilspezi￿sche FOMs nach [51, 52, 54, 107]
FOM BHFFOM NHFFOM FOMss
Bauteil / nC ·   / ns 1 / ns 1 / nC ·  
IXF 110 0,16 3,67 383,61
DE475 69,75 0,40 11,7 138,15
CFD41 12,3 2,9 84,69 17,02
CFD80 13,6 2,49 92,59 17,92
SJD85 2,72 46,14 176,47 6,63
UJN05 4,82 21,79 183,15 8,09
UJN08 4,96 25 176,89 8,35
IJW70 6,44 8,93 119,05 13,16
CMF20 7,26 6,53 64,52 14,94
C2M80 3,94 13,16 125 9,06
C2M40 4,6 13,21 152,4 9,4
3.3.3 Maximale Schaltfrequenz der Leistungstransistoren
Unabhängig von der bauteilspezi￿schen FOM muss für die Bewertung der Bau-
teileignung für die hier zu untersuchendenWechselrichter, die theoretisch maxi-
male Schaltfrequenz berechnet werden. Anhand der Datenblattangaben zu An-
stiegs-, Abfall- und Verzögerungszeiten kann die maximale Schaltfrequenz ge-
mäß (3.16) für hart kommutierten Betrieb näherungsweise berechnet werden.
fsw-max =
⇣
td(on) + tr + td(o￿) + tf
⌘ 1 · dsw (3.16)
Ein weiterer wichtiger Aspekt ist die Anstiegs- und Abfallgeschwindigkeit der
Gatespannung in Verbindung mit einem Gatetreiber-IC. Diese Zeitkonstante  G
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und damit die maximale Ansteuerfrequenz fG-max des Bauteils berechnet sich
gemäß (3.17).
fG-max = (2 ·  G) 1 = (2 · (RGint + RGext) ·CGe￿) 1 (3.17)
Mit der De￿nition, dass die Schaltzeiten der Schaltvorgänge maximal jeweils
20 % der Periodendauer ausmachen dürfen, ergeben sich die berechneten Werte
in Tabelle 3.5. Für den SJD85 85m -SiC-VJFET existieren keine Datenblattan-
gaben, weshalb hier nur davon ausgegangen werden kann, dass die erreichbare
Schaltfrequenz vergleichbar mit der des UJN08 80m -SiC-VJFET sein müsste.
Tabelle 3.5: Anhand der bauteilspezi￿schen Verzögerungszeiten berechnete ma-
ximale Schaltfrequenz fsw-max für die Begrenzung der Schaltzeiten
auf dsw = 20 % und die maximale Gateansteuerfrequenz fG-max












Die Werte der maximalen Schaltfrequenz fsw-max zeigen, dass selbst von den
SiC-Bauteilen nicht jedes uneingeschränkt für Schaltfrequenzen um 2,0 MHz ge-
eignet ist. Dies ist jedoch nur für hart kommutierend geschaltete Anwendun-
gen zutre￿end. In einem resonanten Wechselrichter können die Transistoren
auch bei höheren Schaltfrequenzen betrieben werden. Hierfür muss berücksich-
tigt werden, dass die Anstiegs- und Abfallzeiten in einem resonanten Wechsel-
richter maßgeblich vom Lastkreis bestimmt werden. Die Ausgangskapazitäten
der Transistoren werden unter ZVS vom Lastkreis auf- und entladen. Für die
Schaltgeschwindigkeit ist dann hauptsächlich die Umladegeschwindigkeit der
71
3 Systementwurf von 2MHz-Wechselrichtern für Multikilowatt-Induktionslampen
Gate-Source-Kapazität bestimmend. Insgesamt gesehen sind die selbstleitenden
VJFETs und der 80m  SiC-MOSFET der zweiten Generation für die hier unter-
suchte Applikation besonders geeignet, da diese auch hart geschaltet Schaltfre-
quenzen von mehr als fsw   2,0MHz ermöglichen.
Der sogenannte zweite Durchbruch (eng. „secondary breakdown“), aufgrund
von parasitäremAufsteuern des intrinsisch vorhandenen Bipolartransistors [108,
109] bei zu langer Sperrerholzeit (eng. „reverse recovery time“ trr) der intrinsi-
schen Freilaufdiode, tritt bei den hier verglichenen Bauteilen nicht mehr auf.
Dieses Problem tritt insbesondere bei konventionellen Si-Planar-MOSFETs auf
und kann durch den Einsatz von sogenannten Kompensations-MOSFETs, zu de-
nen CoolMOSTM Bauteile gehören, vermieden werden [110]. Die hier vergliche-
nen In￿neon MOSFETs CFD41 und CFD80 gehören zur aktuellsten CoolMOSTM
CFD2 Generation und weisen eine robuste Freilaufdiode auf, so dass diese kei-
nen zweiten Durchbruch aufweisen [111, 112]. Bei SiC-Transistoren tritt dieser
Defektmechanismus praktisch nicht mehr auf, da die Speicherladung der bipo-
laren SiC-Diode sehr gering und die Rekombinationsdauer kurz genug ist. Wei-
terhin können mit SiC-Bauteilen Stromkommutierungsgeschwindigkeiten bis zu
di/dt  3A/ns [102] erreicht werden, ohne dass es zu einem Defekt kommt.
3.3.4 Gate-Treiberleistung
Neben dermaximalen Schaltfrequenz und denVerzögerungszeiten der Transisto-
ren, muss insbesondere die benötigte Ansteuerleistung betrachtet werden. Diese
steigt bei konventioneller Ansteuertechnik linear mit der Frequenz an, vgl. (3.18).
PvG = CGe￿ ·  U 2G · fsw =
QG
 UG,Datenblatt
·  U 2G · fsw (3.18)
Dabei sind CGe￿ die e￿ektive Gateeingangskapazität,  UG die Di￿erenz der Ga-
tespannungen zum Ein- und Ausschalten,  UG,Datenblatt die im Datenblatt ange-
gebene Di￿erenz der Gatespannungen und QG die im Datenblatt angegebene
gesamte Gateladung. Im Falle des Schaltens unter Laststrom wird die gesamte
Gateladung als Ansteuerleistung umgesetzt. Im resonanten Schaltbetrieb unter
ZVS reduziert sich die Gateladung um die Gate-Drain-Ladung während des Ein-
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schaltvorganges. Im Ausschaltvorgang ist es von der Größe einer externen Ent-
lastungskapazität abhängig, welcher Anteil der Gate-Drain-Ladung aus der Ga-
tekapazität ausgeräumt werden muss. Zur Dimensionierung der Ansteuerschal-
tung reicht es aus die maximal auftretende Gate-Treiberleistung heranzuziehen,
die für einen Betrieb bei einer Schaltfrequenz von fsw = 2,0MHz berechnet wird
und in Tabelle 3.6 aufgelistet ist.
Tabelle 3.6: Vergleich der Gatetreiberleistung bei einer Schaltfrequenz von fsw =
2,0MHz im überresonanten Betrieb der für diese Arbeit relevanten
Transistoren
CGe￿  UG PvG (2,0MHz)
Bauteil / nF / V / W
IXF 20,75 15 9,36
DE475 15,5 15 6,96
CFD41 30 15 13,52
CFD80 17 15 7,68
SJD85 1,829 17,5 1,12
UJN05 6,114 17,5 3,76
UJN08 3,543 17,5 2,16
IJW70 5,257 19 3,76
CMF20 4,54 25 5,68
C2M80 2,46 25 3,04
C2M40 4,6 25 5,76
3.3.5 Modellierung der Schaltverlustenergien unter ZVS
Die theoretischen Grenzwerte der maximalen Schaltfrequenz und der Bauteilgü-
tezahlen für die betrachteten Bauteile reichen für eine theoretische Systemaus-
legung nicht aus. Die Abschätzung der Schaltverlustleistung der einzusetzenden
Leistungstransistoren ist ein weiterer wichtiger Punkt für die weitere Vorge-
hensweise. Das grundsätzliche Schaltverhalten vonMOSFETs und IGBTs und das
Schaltentlastungsverfahren ZVS zur Vermeidung von Einschaltverlusten wird in
den Abschnitten 2.2.3 und 2.3 erläutert.
In hochfrequent getaktetenWechselrichternmüssen dieAusschaltverlustener-
gien berücksichtigt werden, da die Abfallzeiten der SiC-Transistoren im Bereich
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Abbildung 3.6: Anhand der Datenblattangabe der Abfallzeiten tf berechnete Aus-
schaltverlustenergien als Funktion des Abschalt-Drainstromes
Io￿
von 18,4 ns  tf  38 ns liegen, was bis zu 15,2 % der gesamten Taktperiode bei
2 MHz entspricht. Damit tragen selbst kleine Ausschaltverlustenergien zu einem
großen Teil zur gesamten Verlustleistung der Transistoren bei.
Wie bereits im Abschnitt 2.3 mit Abbildung 2.27 gezeigt, können abhängig
von der Amplitude des Resonanzstromes und dessen Phasenlage unterschiedlich
große Ausgangskapazitäten der Transistoren innerhalb von 125 ns umgeladen
werden. Abbildung 3.6 zeigt die berechneten Ausschaltverlustenergien Eo￿ der
betrachteten Transistoren als Funktion des Drainstromes im Abschaltzeitpunkt
Io￿. Die Entlastungskapazität wurde für jeden Strom so berechnet, dass die ge-
samte Kommutierungszeit 125 ns beträgt. Es ist au￿ällig, dass der für den Hoch-
frequenzbetrieb optimierte Si-MOSFET DE475 theoretisch deutlich niedrigere
Ausschaltverlustenergien erreichen kann als alle SiC-Bauteile. Dies liegt an der
extrem kurzen Abfallzeit von nur tf = 8 ns, welche trotz einer dreimal so großen
Gateladung wie die des C2M80 SiC-MOSFETs erreicht werden kann. In der Pra-
xis konnte dies jedoch selbst unter Einsatz des entsprechenden Gatetreiber-IC
DEIC420 (IxysRF, USA) nicht nachgewiesen werden.
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3.3.6 Thermische Eigenschaften
Neben den Bauteilkosten, dem spezi￿schenDurchlasswiderstand oder den FOMs,
ist das thermische Verhalten der Bauteile mitunter entscheidend für deren Ein-
setzbarkeit. Da die hier verglichenen Bauteile alle im gleichen Gehäuse verfüg-
bar sind, kann der thermische Übergangswiderstand RthCS zwischen Gehäuse
(eng. „case“) und Kühlkörper (eng. „sink“) als gleich angenommen werden. Da-
her ist der thermische Übergangswiderstand RthJC,max zwischen Sperrschicht und
Gehäuse ausschlaggebend für die maximal abführbare Verlustleistung bzw. für
die Chiptemperaturerhöhung bei gegebener Verlustleistung. Zu diesem Zweck
wird das thermische Verhalten für verschiedene Chipsmit Hilfe derMultiphysik-
Simulationssoftware COMSOL untersucht. Als Basis für diese Simulation dient
das TO-247 Gehäuse mit Kupferrückplatte. Die Chips werden im Modell über ei-
ne 20 µm-dicke bleihaltige Lotschicht mit der Kupferrückplatte ideal verbunden.
Abbildung 3.7 zeigt das Ersatzschaltbild des thermischen Pfades vom Leistungs-
halbleiter über die Lotverbindung bis zur Kupferrückplatte.
Chip









Abbildung 3.7: Ersatzschaltbild des thermischen Pfades eines Leistungstransis-
tors in einem TO-247 Gehäuse
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Für einen gegebenen thermischen Fluss von    ! Chip = 10W wird die Tempera-
turverteilung für den IXF-MOSFET, den CMF20-MOSFET, den selbstsperrenden
SJE-JFET und den selbstleitenden SJD-JFET simuliert. Die Gehäuserückseite wird
dabei als konstant auf 80 °C temperiert angenommen. Die Chipdimensionen sind
der Tabelle 3.7 zu entnehmen.
Tabelle 3.7: Für die thermische Simulation verwendete Chipdimensionen ausge-
wählter Bauteile mit den simulierten thermischen Übergangswider-
ständen. Die Chipdicke der SiC-Bauteile wurde anhand eines Bau-
teilschli￿s gemessen und die des Si-MOSFETs per Herstellerauskunft
ermittelt.
Chipdicke Länge Breite Fläche rel. Fläche RthJC,sim
Bauteil / µm / mm / mm / mm￿ / a.u. / K/W
IXF 75 13,97 9,02 126,0 31,5 0,055
CMF20 300 4,08 4,08 16,7 4,175 0,32
SJE63 300 4 4 16,0 4 0,55
SJD85 300 2 2 4 1 0,94
Die Simulation ergibt die Temperaturverteilungen, wie sie in Abbildung 3.8
dargestellt sind. Man erkennt, dass die SiC-Bauteile einen stärkeren Tempera-
turanstieg aufweisen, als das Si-Bauteil. Es ist jedoch zu berücksichtigen, dass
die Leistungsdichte bei dieser Simulation unterschiedlich ist. Die mehr als drei-
fache thermische Leitfähigkeit von SiC kompensiert hierbei die viermal größere
Chipdicke, so dass bei gleicher ￿ächenbezogener Verlustleistung eine ähnliche
Temperaturerhöhung erzeugt wird. Die thermischen Übergangswiderstände der
Bauteile können anhand der Simulation berechnet werden und sind in Tabel-
le 3.7 ergänzt. Insbesondere der thermische Widerstand der JFETs stimmt gut
mit der Datenblattangabe (vgl. Tabelle 3.3) überein. Bei den MOSFETs ist eine
Abweichung von mehr als 50 % zu erkennen, was vor allem daran liegt, dass die
aktive Chip￿äche bei MOSFETs wesentlich kleiner als die Chip￿äche ist, so dass
die Verluste nicht gleichmäßig verteilt sind. JFETs hingegen leiten den Strom
gleichmäßig über die ganze Chip￿äche verteilt und es ist eine homogene Ver-
lustleistungsverteilung gegeben. Die Simulationsergebnisse stimmen daher für
die JFETs gut mit den Datenblattangaben überein.
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Abbildung 3.8: Thermische Simulation ausgewählter Bauteile für einen thermi-
schen Fluss von    ! Chip = 10W. (a) Si-MOSFET IXF, Temperatur-
erhöhung  Tj = 0,55K. (b) SiC-MOSFET CMF20, Temperaturer-
höhung  Tj = 3,2K. (c) Selbstsperrender SiC-JFET SJE63, Tem-
peraturerhöhung  Tj = 5,5K. (d) Selbstleitender SiC-JFET SJD85,
Temperaturerhöhung  Tj = 9,4K.
Neben den statischen thermischen Eigenschaften, stellt die dynamische ther-
mische Belastbarkeit der Bauteile eine weitere wichtige Größe dar. SiC weist
gegenüber Si eine 1,45-fache spezi￿sche Wärmespeicherzahl auf, weshalb ein
SiC-Bauteil bei gleichen Chipdimensionen grundsätzlich größere Energiemen-
gen absorbieren kann, bevor die maximal zulässige Sperrchichttemperatur er-
reicht wird. Die Chipgrößen der SiC-Bauteile sind im Vergleich zu den Si-Bautei-
len jedochwesentlich kleiner (vgl. Tabellen 3.3 und 3.7), weshalb die SiC-Bauteile
viel kleinere thermische Kapazitäten aufweisen. Dadurch ist die Verlustenergie
während eines Pulses begrenzt. Abbildung 3.9 illustriert die Verläufe der thermi-
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schen Impedanz ZthJC einiger SiC- und Si-FETs als Funktion der Pulsdauer tPuls
für einen Pulsaussteuergrad von d = 50 %.
Abbildung 3.9: Verlauf der thermischen Impedanz ZthJC als Funktion der Puls-
dauer tpuls für einen Pulsaussteuergrad von d = 50 % für verschie-
dene getestete Transistoren [96,97,100,101,105]. blau: UJN1208K,
rot: UJN1205K, grün: C2M0080120D, schwarz: IPW65R080CFD,
magenta: IPW65R041CFD.
Wie aus der Chipgröße zu erwarten ist, weisen die kleineren SiC-Chips we-
sentlich höhere Impedanzwerte als die Si-FETs auf. Tabelle 3.8 gibt die aus den
Impedanzkurven der Datenblätter abgelesenen Werte für die thermische Impe-
danz ZthJC der Bauteile für einen Aussteuergrad von d = 50 % und die maximal
zulässige Zeitdauer  tPuls, bis die thermische Impedanz ansteigt an.
Für den Fall, dass diemaximale Verlustleistung Pvmax bzw. VerlustenergieEvmax
auftritt, erreicht die Sperrschichttemperatur innerhalb einer Pulsdauer von tPuls =
0,5 · T die maximale Sperrschichttemperatur und fällt anschließend wieder ab.
Nach Überschreiten der Pulsanzahl nPulse steigt jedoch die thermische Impedanz
der Bauteile an, so dass die mittlere Sperrschichttemperatur zu steigen beginnt.
Bei gleichbleibender Pulsverlustleistung Pvmax wird die maximale Sperrschicht-
temperatur nach nPulse überschritten.
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Tabelle 3.8: Vergleich der thermischen Impedanz ZthJC der Bauteile für einen
Aussteuergrad von d = 50 % und die maximale Zeitdauer  tPuls, bis
zu einemAnstieg der Impedanz der für diese Arbeit relevanten Tran-
sistoren [96, 97, 99–102, 104, 105, 113]. Die maximale Verlustleistung
Pvmax pro Puls ist für eine Gehäusetemperatur von TC = 80 °C bei
einer Schaltfrequenz von fsw = 2MHz berechnet.
ZthJC  tPuls Pvmax/Puls Evmax/Puls nPulse
Bauteil / K/W / µs / W / µJ
CFD41 0,12 100 583,3 145,8 200
CFD80 0,16 100 437,5 109,4 200
SJD85 0,5 100 140 35 200
UJN05 0,35 100 271,4 67,9 200
UJN08 0,45 50 211,1 52,8 100
IJW70 0,32 100 296,9 74,2 200
CMF20 0,25 200 280 70 400
C2M80 0,3 100 233,3 58,3 200
C2M40 0,2 300 350 87,5 600
Die maximale Pulsleistung der Si-FETs liegt zwar wesentlich höher als bei den
SiC-FETs, vergleicht man jedoch die Chip￿ächen der Transistoren, werden die
Vorteile von SiC deutlich. So weist der UJN05 SiC-VJFET nur rund 11,7 % der
Chip￿äche des CFD41 Si-MOSFETs auf, kann aber rund 46,5 % der Pulsleistung
über eine gleiche Anzahl von Zyklen aufnehmen. Betrachtet man den C2M40
SiC-MOSFET, so kann dieser für die 3-fache Zyklenanzahl von nPulse = 600 rund
60 % der Pulsleistung aufnehmen.
3.4 Ansteuerung von SiC-Transistoren
Die ausgewählten SiC-Transistoren benötigen unterschiedlichste Ansteuerkon-
zepte, um ein optimales Schaltverhalten zu erzielen. Aus diesem Grund wird im
Folgenden ein Konzept erarbeitet, das die Ansteuerung jedes ausgewählten Tran-
sistors ermöglicht, ohne dafür je einen eigens entwickelten Leistungsteil aufbau-
en zu müssen.
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3.4.1 Optimierte Kaskodenschaltung für selbstleitende JFETs
Die Verschaltung aus HV-SiC-JFET und LV-Si-MOSFET im klassischen „Baliga-
Pair“ weist aufgrund der diskreten Transistorgehäuse parasitäre Induktivitäten
im Gate-Source-Pfad auf. Diese parasitäre Induktivität trägt zu ungewollten
Schwingungen bei, die das Schaltverhalten der Kaskode negativ beein￿ussen.
DesWeiteren kann die große Gate-Drain-Kapazität der JFETs nur mit begrenzter
Geschwindigkeit über den LV-Si-MOSFET entladen werden. Daher stellt Sprin-
gett [114] die „capacitor-clamped“ (cc)-Kaskode vor. Sie ermöglicht die Gate-
Drain-Ladungmittels eines Pu￿erkondensators zwischenzuspeichern und imEin-
schaltvorgang den Entladevorgang der Gate-Drain-Kapazität zu bescheunigen.
Dessen Schaltverhalten wird in [115, 116] detaillierter untersucht. Der Ein￿uss
der zusätzlichen Pu￿erkapazität CPu￿er auf die Schaltgeschwindigkeit und -ver-
luste wird untersucht und es wird gezeigt, dass insbesondere die Einschaltge-
schwindigkeit und die Steilheit der Drain-Source-Spannungs￿anke maßgeblich
verändert werden können [116]. Die Schaltung der cc-Kaskode mit allen zusätz-














Abbildung 3.10: Schaltung der „capacitor-clamped“ Kaskode gemäß [114, 116].
Die Zenerdioden ZD1 und ZD2 begrenzen die maximal zuläs-
sigen Spannungen über CPu￿er und M2. Die Überspannungs-
schutzdiode (TVS) schützt das JFET-Gate vor transienten Über-
spannungen. Über RG kann der Gatestrom des JFETs begrenzt
werden.
Das Funktionsprinzip der Schaltung lässt sich folgendermaßen beschreiben.
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Wenn derMOSFETM2 eingeschaltet ist, leitet die Kaskode und die Drain-Source-
Spannung von M2 UDS-MOS beträgt UDS-MOS = I · RDS(on). Die gleiche Spannung
liegt dann negativ am Gate des SiC-JFETM1 an.Wird der Strom zu groß, erreicht
die MOSFET-Spannung die Threshold-Spannung des JFETs. Somit begrenzt der
JFET automatisch den Strom bzw. schaltet ab.
Im Abschaltaugenblick von M2 steigt dessen Drain-Source-Spannung an. Der
Gate-Anschluss des JFET liegt durch den entladenen Pu￿erkondensator CPu￿er
auf Massepotenzial. Die steigende MOSFET-Spannung initiiert den Au￿adevor-
gang des Pu￿erkondensators. Hierbei wird die gesamte GateladungQG des JFETs
in dem Pu￿erkondensator gespeichert. Zenerdioden begrenzen anschließend die
Kondensatorspannung und die Drain-Source-Spannung des MOSFET. Daher gilt
für die Gate-Source-Spannung des JFET UGS-JFET im statischen ausgeschalteten
Zustand (3.19).
UGS-JFET  UCPu￿er  UDS-MOS, (3.19)
wobeiUCPu￿er die Spannung über demPu￿erkondensator ist. Die Überspannungs-
schutzdiode (TVS) schützt das JFET-Gate vor transienten Spannungsspitzen, die
einen negativen Durchbruch der Gate-Source-Strecke verursachen können. Im
Falle des SJDP120Rxxx SiC-JFETs liegt diese Spannung bereits bei UGS =  15V,
so dass ein 15 V-TVS eingesetzt werden muss.
Die Ein- und Ausschaltgeschwindigkeit der cc-Kaskode hängen von der Zeit-
konstante  GS ab, die von der Kapazität CPu￿er, der Gate-Source-Kapazität des
JFETCGS-JFET, demGatevorwiderstandRGund demDrain-Source-Widerstand des
MOSFET RDS(on) bestimmt wird. Die e￿ektive Gate-Source-Kapazität des JFET
kann durch die Parallelschaltung der Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazität
angenähert werden [116], so dass aus der jeweiligen Gateladung die Kapazität
CGS-JFET gemäß (3.20) berechnet werden kann. Mit der Kapazität ergibt sich dann
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Der VJFET besitzt keine intrinsische Freilaufdiode und ist damit nicht rück-
wärts leitfähig. Die Rückwärtsleitfähigkeit der klassischen Kaskodenschaltung
bleibt bei der cc-Kaskode erhalten, da die Zenerdiode ZD1 einen Freilaufpfad
bietet, um das JFET Gate einzuschalten, auch wenn der JFET keine intrinsische
Freilaufdiode besitzt. Die Kaskode selbst verhält sich von außen genau wie ein
selbstsperrender Leistungstransistor. Daher kann sie mit der gleichen Gatetrei-
berschaltung angesteuert werden, die auch für MOSFETs funktioniert.
3.4.2 Treiberkonzept für SiC-MOSFETs
Das Treiberkonzept für die zu untersuchenden SiC-MOSFETs sollte möglichst
universell für jedes Bauteil funktionieren. Hierfür ist es wichtig, dass das Trei-
berkonzept mit verschiedenen Treiberspannungen arbeiten und dabei ausrei-
chend Gatestrom liefern kann, um die Bauteile optimal anzusteuern. Für die
Versuchsaufbauten soll die Treiberschaltung sowohl für massebezogene („Low-
Side“) als auch für mit wechselndem Potenzial („High-Side“) betriebene Tran-
sistoren geeignet sein. Aus diesem Grund müssen die Treiberversorgung und
Signalübertragung grundsätzlich potenzialgetrennt realisiert werden. Eine sche-
matische Übersicht des Treiberkonzeptes ist in Abbildung 3.11 dargestellt.
Abbildung 3.11: Schematische Darstellung des Treiberkonzeptes bestehend aus
galvanisch isoliertem Gleichspannungswandler, isolierter Si-
gnalübertragung und Gatetreiber-IC
Die eigentliche Treiberschaltung kann unter Verwendung von integrierten
Gatetreiber-Schaltkreisen realisiert werden. Für alle SiC-MOSFETs gilt, dass ei-
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ne hohe Gatespannung zum Einschalten von mindestens UGSein = 18V benötigt
wird, um eine optimale Leitfähigkeit zu erreichen. Dies liegt vor allem an der
niedrigen Transkonduktanz im Vergleich zu Si-MOSFETs [75].
Aufgrund der niedrigen Gateschwellenspannungen im Bereich von 0,7V 
UGSth  1,5V wird in Brückenschaltungen eine negative Ausschaltspannung be-
nötigt, um eine ausreichend hohe Immunität des Transistors gegen parasitäres
Aufsteuern zu gewährleisten. Daher sind Gatespannungen von  5  UGSaus 
 2V und 18  UGSein  20V empfehlenswert.
Nur wenige Treiber-ICs erfüllen diese Anforderungen. In dieser Arbeit wird
der IXDN609 IC von IXYS im TO-220 und TO-263 Gehäuse eingesetzt, welche
durch eine ausreichend hohe Versorgungsspannung von 35 V die benötigten
Spannungsamplituden amGate liefern kann. Mit einem thermischenWiderstand
von Rthjc = 3K/W (TO-220) kann der Treiberbaustein mit Aufsteckkühlkörper
(RthKK = 9,8K/W, Fischer Elektronik FK 248 SA 220, Deutschland) bei einer Um-
gebungstemperatur von Tamb = 45°C Verlustleistungen bis zu PGmax = 8W ab-
führen.
Das Treiberschaltungskonzept sieht eine potenzialgetrennte Spannungsver-
sorgung für jeden Einzelschalter vor. Damit ist es möglich für jeden Transistor
die benötigten Spannungsniveaus (siehe Tabelle 3.9) einzustellen.
Tabelle 3.9: Benötigte Ansteuerspannungen für die hier untersuchten Transisto-
ren. Die doppelte Angabe bei den JFETs bedeutet, dass die hohe Ein-
schaltspannung als kurzer Puls an der Gate-Source-Diode angelegt
werden darf, um dessen Kapazität auszuräumen, und die niedrige,
um das Bauteil dauerhaft einzuschalten. Der Si-MOSFET wird in der
Kaskodenschaltung eingesetzt.
Parameter MOS LVJFET VJFET MOS Einheit
Material Si SiC
UGSein +10...15 +20/+2 +20/0... + 2 +20 V
UGSaus  15...   5  19,5  20  10...   5 V
83
3 Systementwurf von 2MHz-Wechselrichtern für Multikilowatt-Induktionslampen
3.4.3 Potenzialgetrennter Gleichspannungswandler für
MHz-Gatetreiber
Der Gleichspannungswandler für das hier vorgeschlagene universelle Gatetrei-
berkonzeptmuss aufgrund der sehr hohen Schaltfrequenzen der SiC-Transistoren
und der hohen Zwischenkreisspannung robust und einfach sein. Aus diesem
Grund kommt ein ungeregelter Halbbrückenwandler mit fester Taktfrequenz
und festem Aussteuergrad zum Einsatz. Die Schaltung ist in Abbildung 3.12 dar-
gestellt. Die Wechselspannung am Transformatoreingang wird an zwei Sekun-
därwicklungen gleichgerichtet. Die beiden Spannungen dienen dann als positive
und negative Gatespannung. Ein separater Linearregler ist vorgesehen, um den














Abbildung 3.12: Prinzipschaltbild des Gleichspannungswandlers zur Versor-
gung der Gatetreiber bestehend ausHalbbrückenwechselrichter,
1:n1:n2-Transformator und Linearregler zur Logikversorgung
Der in diesem Spannungswandler eingesetzte Transformator muss neben ei-
ner ausreichend hohen Potenzialtrennung folgende Anforderungen erfüllen, um
einen sicheren Betrieb des gesamten Wechselrichters zu gewährleisten:
1. Niedrige Koppelkapazität Ck zur Unterdrückung von Gleichtaktströmen
von der Ausgangs- zur Eingangsseite
2. Niedrige Streuinduktivität L  für eine de￿nierte Ausgangsspannung in ei-
nem weiten Lastbereich
Die Koppelkapazität zwischen Primär- und Sekundärwicklung, sowie die Streuin-
duktivitäten sind imErsatzschaltbild des realen Transformators inAbbildung 3.13
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dargestellt.
Abbildung 3.13: Reales Transformator-Ersatzschaltbild mit Berücksichtigung
der wichtigsten parasitären Komponenten: Koppelkapazität Ck,
Streuinduktivitäten L  1 und L
0
  2, Wicklungswiderstände RCu1
und R0Cu2, Verlustwiderstand des Kerns RFe
Es werden verschiedene Transformatoren mit unterschiedlichen Kernformen
aufgebaut und dessen parasitäre Eigenschaften bestimmt, um den optimalenAuf-
bau für den Gleichspannungswandler zu ￿nden. Die materialspezi￿schen Kenn-
größen der Kerne sind in Tabelle 3.10 aufgelistet.
Tabelle 3.10: Daten der untersuchten Kernformen für den Einsatz als Transfor-
mator für die Stromversorgung der Gatetreiber.
Bauform Typ Material Hersteller
Planar-EE E-18/4/10 3C90 Ferroxcube
EFD EFD 20/10/7 N87 Epcos
Ring 1 R25 N30 Epcos
Ring 2 R16 N30 Epcos
Mit jedem dieser Ferritkerne werden Transformatoren mit den gleichen Span-
nungsspezi￿kationen aufgebaut, die dann mit einem Impedanzanalysator ver-
messen werden. Der Vergleich der Streuinduktivitäten L  und der Koppelka-
pazitäten Ck ist in Abbildung 3.14 dargestellt. Ein wichtiges Ergebnis ist, dass
die Koppelkapazität bei allen Transformatoren unterhalb von 14 pF bleibt. Plan-
artransformatoren weisen gute elektrische Eigenschaften auf, erfordern jedoch
einen hohen Aufwand für die Entwicklung des Leiterplattenentwurfs, wodurch
insbesondere bei kleinen Stückzahlen hohe Kosten entstehen. Daher stellt für die
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hier gestellten Anforderungen ein segmentiert bewickelter Ringkern mit einem
Außendurchmesser von dA = 25mm den besten Kompromiss dar.
Abbildung 3.14: Vergleich der gemessenen Koppelkapazität Ck und der Streuin-
duktivität L  der verschiedenen Aufbauarten von Transforma-
toren bei einer Testfrequenz von 2 MHz. Es ist deutlich zu er-
kennen, dass weit voneinander entfernte Primär- und Sekun-
därwicklungen eine niedrige Koppelkapazität jedoch eine große
Streuinduktivität hervorrufen. Es muss daher ein geeigneter
Kompromiss gefunden werden.
3.5 Wechselrichterauslegung für 2 MHz
Im Folgenden sollen anhand der theoretischenGrundlagen exemplarisch die Schwing-
kreis- undWechselrichterauslegung für den ZVS-Vollbrückenwechselrichter (ZVS-
VB) und deren Funktion anhand Spice-Simulationen dargestellt werden. DerWech-
selrichter muss dabei folgende Rahmenbedingungen erfüllen:
• ZwischenkreisspannungUDC = 800V
• Schaltfrequenz 1,8MHz  fsw  2,5MHz
• Ausgangsleistung P   1200W
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• Ausgangsscheinleistung S  3,75 kVA
Für die Berechnungen dienen im Folgenden die in denAbschnitten 3.1.1 und 3.1.2
bestimmten Lampenparameter als Grundlage:
• Plasmawiderstand RPlasma = 91m 
• Plasmainduktivität 9,5 nH  L Plasma  16,13 nH
Des Weiteren wird die Auslegung für einen lastseitigen Parallel-Schwingkreis
vorgenommen.
3.5.1 ZVS Vollbrückenwechselrichter
Der resonante ZVS-Vollbrückenwechselrichter ist für Anwendungen mit Aus-
gangsleistungen ab einem Kilowatt die am häu￿gsten zum Einsatz kommende
Schaltung. Wie bereits in Abschnitt 2.3 gezeigt, kann der Vollbrückenwechsel-
richter mit einem Schwingkreis am Ausgang direkt als Resonanzwandler be-
trieben werden. Wichtige Faktoren für die Schaltungsauslegung sind die Strom-
belastung der Transistoren im Nennbetrieb und die auftretende Verlustleistung
zur thermischen Auslegung. Neben der Dauerbelastung im Nennbetrieb, können
Fehlerfälle auftreten. Bei Resonanzwandlern sind dies o￿ene und kurzgeschlos-
sene Ausgangsklemmen.
Die Ausgangsspannung eines Vollbrückenwechselrichters mit einer trapezför-
migen Ausgangsspannung, kann für die gleichschenklige Trapezkurve gemäß
(3.22) als Fourier-Reihe dargestellt werden [117, 118, Kap. 12.2.3, Nr. 7].






· sin( ) · sin( t ) + 1
32
· sin(3 ) · sin(3 t ) + . . .
◆
, (3.22)
wobei h die Amplitude der Trapezkurve und   den Anstiegswinkel einer Trapez-
￿anke, wie in Abbildung 3.15 gezeigt, beschreiben.
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Abbildung 3.15: Trapezförmige Ausgangsspannung des Vollbrückenwechsel-
richters (violett) mit Annäherung der Spannungsform durch ei-
ne Fourier-Reihe bis zur 5. Harmonischen (blau).
Bei einer Trapezspannung mit einer Kommutierungszeit tkomm der Dauer von
25 % der Periodendauer Tsw entspricht   = tkomm/Tsw ·   = 0,785 rad. Für eine
Zwischenkreisspannung vonUDC = 800V kann somit die Amplitude der Grund-
schwingung zu ÛAB,1 = 917,05V und dessen E￿ektivwert zu UAB,1 = 648,46V
berechnet werden. Das Verhältnis der Versorgungsgleichspannung zur Grund-
schwingungsamplitude beträgt damitUDC/ÛAB,1 ⇡ 0,872. Mit der Grundschwin-
gungsspannung der Trapezspannung kann nun die Schwingkreisauslegung, ge-
mäß Abschnitt 3.2, für die gegebenen Lampenparameter vorgenommen werden.
Das Frequenzspektrum der Trapezausgangsspannung bis zur 11. Harmonischen
ist in Abbildung 3.16 dargestellt.
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Harmonische












Abbildung 3.16: Frequenzspektrum der Trapezspannung in prozentualen Antei-
len der Grundschwingung, berechnet bis zur 11. Harmonischen.
Für die Schwingkreisberechnung wird zunächst angenommen, dass die Lam-
peninduktivität vollständig kompensiert ist und nur der Plasmawiderstand wirk-
sam ist. Mit verschiedenen Windungszahlen des Ferritkopplers kann nun der
Plasmawiderstand auf die Primärseite bezogen werden. Für eine Plasmaleistung
von PPlasma = 500W bzw. PPlasma = 1200W können dann die benötigte Lam-
penspannung und der Lampenstrom gemäß (3.9 - 3.11) berechnet werden. Die
Bauteilwerte für verschiedene Plasmaleistungen und einer Wicklungszahl von
n = 23 des Ferritkopplers sind in der Tabelle 3.11 gegeben.
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Tabelle 3.11: Berechnete Werte der Schwingkreiskomponenten für verschiede-
ne Plasmaleistungen von PPlasma = 500W und PPlasma = 1200W,
bei einer Wicklungszahl des Ferritkopplers von n1 = 23, sowie ei-
nem Stromverhältnis von A = 0,5 zwischen Lampen- und Konden-
satorstrom. Die Ausgangsspannung des Vollbrückenwechselrichter
wird mit UAB,1 = 648,46V in der Berechnung berücksichtigt und
die maximal mögliche Ausgangskapazität wird mit einer SPICE-
Simulation veri￿ziert.
Parameter n1 = 23 Einheit






Plasma 155,14 240,35 V
I
0
Plasma 3,22 4,99 A
ICp 1,61 2,50 A
Cp 827 pF
| IL | 3,60 5,58 A
ÎL 5,1 7,89 A
 i 26,57 26,57 °
| UL | 702,82 719,28 V
Lres 15,52 10,25 ￿H
 u 104,21 97,20 °
 ges 77,64 70,64 °
t  107,84 98,11 ns
Coss-simuliert 345 500 pF
Anhand der berechneten Werte ist erkennbar, dass für den angenommenen
Plasmawiderstand für beide Arbeitspunkte eine Schwingkreisauslegung reali-
sierbar ist. Weiterhin wird deutlich, dass mit höherem Resonanzstrom auch die
Entlastungskapazität der Schalter erhöht werden kann. Die Schaltungssimulati-
on des Vollbrückenwechselrichters mit idealen Bauelementen ergibt vergleich-
bare Ergebnisse mit den entsprechenden Kurvenverläufen. Abbildung 3.17 zeigt
beispielhaft die simulierten Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters mit
den Bauteilwerten für eineAusgangsleistung von PPlasma = 1200Wmit einer Par-
allelkapazität von Coss-max = 1270 pF. Diese Gesamtparallelkapazität setzt sich
aus der Drain-Source-Kapazität Coss des Transistors und der zusätzlichen Ent-
lastungskapazität Cext zusammen.
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Abbildung 3.17: Simulierte Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters für
die Wechselrichterauslegung bei PPlasma = 1200W mit idea-
len Schaltern und jeweils einer Parallelkapazität von Coss-max =
1270 pF für einen Plasmawiderstand von R0Plasma = 9,1  und ei-
ner Zwischenkreisspannung vonUDC = 800V. Blau: uAB (t ), rot:
iL (t ), grün: pPlasma (t ).
Die Strom- und Spannungse￿ektivwerte, die sich aus der Simulation für die
berechneten Arbeitspunkte ergeben und im Schwingkreis und den Transistoren
auftreten, sind in Tabelle 3.12 aufgelistet. An den Werten ist erkennbar, dass die
Schwingkreisgrößen von den berechneten Werten der Grundschwingungsana-
lyse nur geringfügig abweichen, wodurch die grundsätzliche Zweckmäßigkeit
dieser Vorgehensweise unterstützt wird. Die Strombelastung der Transistoren
ist mit einem E￿ektivwert von maximal IMOS-e￿ = 5,29A sehr niedrig. Es muss
jedoch der größte auszuschaltende Strom berücksichtigt werden, der insbeson-
dere die Ausschaltverluste verursacht. Dieser liegt bei IMOS (to￿) = 14,94A und
damit weit unterhalb der maximalen Datenblattangaben für die hier betrachteten
SiC-Transistoren.
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Tabelle 3.12: Simulierte Strom- und Spannungswerte im Schwingkreis für die ei-
ne Plasmaleistung von PPlasma = 1200W für unterschiedliche Kopp-
lerwicklungszahlen.
Parameter n1 = 23 n1 = 15 n1 = 10 Einheit
PPlasma 1265,8 1251,6 1238,3 W
UPlasma 246,3 160,1 106,15 V
| UL | 745,25 725,8 706,3 V
| IL | 5,73 8,74 13,05 A
QL 4,27 6,34 9,22 kvar
ICp 2,57 3,92 5,85 A
QCp 633,0 627,6 621,0 var
IMOS-e￿ 2,28 3,31 5,29 A
IMOS (to￿) 7,6 10,76 14,94 A
IMOS, to￿  t  t  6,79 10,99 16,62 A
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Aufbauten
Für die Charakterisierung von Transistoren und den Betrieb vonMHz-Resonanz-
wechselrichtern sind neben den Datenblattangaben diverse Messmethoden und
experimentelle Aufbauten notwendig. Diesewerden imNachfolgenden beschrie-
ben und erläutert.
4.1 Transistoruntersuchung für den Einsatz in
MHz-Resonanzwechselrichtern
Zur Einschätzung der Eignung von Transistoren für den Einsatz in MHz-Re-
sonanzwechselrichtern müssen grundlegende Untersuchungen zum statischen
und dynamischen Verhalten dieser durchgeführt werden. Das statische Verhal-
ten ist insbesondere wichtig, um die ohmsche Verlustleistung der Bauteile abzu-
schätzen, während das dynamische Verhalten die Schaltgeschwindigkeiten und
-verluste der Bauteile beschreibt.
4.1.1 Statische Transistorkennlinie
Die statische Charakterisierung umfasst jeweils die Bestimmung der Durchlass-
widerstände der Bauteile in Abhängigkeit von der Ansteuerspannung, demTran-
sistorstrom und der Bauteiltemperatur. Zu diesem Zweck wird der zu testende
Transistor bei einer geregelten Kühlkörpertemperatur statisch eingeschaltet und
mit einem kontinuierlichen Drainstrom belastet. Die Belastung führt zu einer
Erwärmung des Chips, so dass sich der Durchlasswiderstand ändert. Die Mess-
methode ist grundsätzlich anwendungsorientiert, da unter realen Einsatzbedin-
93
4 Messmethoden und experimentelle Aufbauten
gungen immer eine statische Temperaturerhöhung gegenüber der des Kühlkör-
pers vorherrscht. Anhand dieserMessergebnisse kann anschließend di￿erenziert
werden, wie hoch die Durchlassverluste in der Anwendung bei einer gegebenen
Kühlkörpertemperatur ausfallen. Der schematische Versuchsaufbau ist in Abbil-
dung 4.1 dargestellt.
Abbildung 4.1: Schaltung zur statischen Charakterisierung der Leistungstransis-
toren.
Anhand der thermischen Übergangswiderstände von Chip zum Kühlkörper
RthJC kann von dem gemessenenen Ausgangskennlinienfeld auf die Chiptempe-
ratur zurückgerechnetwerden. Für denMessaufbauwerden die folgendenGeräte
verwendet:
• eine linear geregelte Laborstromversorgung (Ausgangsspannung bis 60 V,
Ausgangsstrom 50 A, QPX1200L 60V50A PSU Power￿ex, TTi Ltd., Eng-
land)
• zwei Digitalmultimeter (M3500, Picotest Corp., USA)
• ein Präzisionsmesswiderstand RS (100mV/50A, 0,5 %), zur Messung des
Transistorstroms ID
• ein thermoelektrischer Regler (TEC, NT5A/2, KDOptics, England), zur Re-
gelung der Kühlkörpertemperatur TKK
Neben der statischen Ausgangskennlinie ist das Sperrverhalten der Transistoren
bei Überspannung wichtig. Dies ist vor allem bei hohen Zwischenkreisspannun-
gen und erhöhter Temperatur von Bedeutung. Aus diesem Grund wird in diesem
Betriebsfall insbesondere der Leckstrom, der durch den Transistor ￿ießt gemes-
sen, während die Drain-Source-Spannung weiter erhöht wird. Hierfür wird der
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gleiche Versuchsaufbau wie für die statische Charakterisierung verwendet, je-
doch die Stromquelle durch eine Hochspannungsquelle (MCA 750-3000, FuG,
Deutschland) ersetzt. Abbildung 4.2 zeigt die Schaltung des Versuchsaufbaus.
Abbildung 4.2: Schaltung zur Charakterisierung des Sperrverhaltens der Leis-
tungstransistoren.
4.1.2 Dynamisches Schaltverhalten von Transistoren
Das Ausgangskennlinienfeld und das Sperrverhalten der Transistoren ist für die
Einschätzung der Verluste in leistungselektronischen Schaltungen aufgrund ih-
res getakteten Betriebes nicht ausreichend. Es müssen daher der Ein- und Aus-
schaltvorgang der Transistoren mit dem sogenannten Doppelpulsversuch, wie
er in Abbildung 4.3 (a) dargestellt ist, charakterisiert werden.
Hierbei wird der zu untersuchende Transistor über eine Induktivität mit einem
Laststrom beaufschlagt, bis der gewünschte Drainstrom erreicht wird, dann aus-
geschaltet und kurz wieder eingeschaltet. Der Drosselstrom kommutiert wäh-
rend des Abschaltens des Transistors auf eine Freilaufdiode DF, so dass der Last-
strom über die Diode weiter￿ießen kann. Die idealisierten Kurvenverläufe des
Doppelpulsversuches sind in Abbildung 4.3 (b) dargestellt. Die detaillierten Kur-
ven eines Schaltvorgangs sind in Abbildung 2.19 (a) und (b) zu sehen.
Da vor allem die Eignung der Transistoren für den resonanten Betrieb unter-
sucht werden sollen, ist insbesondere der Ausschaltvorgang von großem Inter-
esse. Um die Abhängigkeit des Schaltverhaltens von externen Entlastungskon-
densatoren zu untersuchen, werden die Kurvenverläufe mit unterschiedlichen
Kapazitäten aufgenommen. Hierzu wird zum Transistor ein externer Kondensa-
tor Csnubber parallelgeschaltet.
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(a)
(b)
Abbildung 4.3: (a) Schaltung des Doppelpulsversuches. (b) Kurvenverläufe der
Transistorspannungen an Drain-Source und Gate-Source, sowie
des Drainstromes während des Doppelpulsversuches.
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Die Kurvenverläufe werden mit einem Digitalspeicheroszilloskop (WaveRun-
ner HRO 66Zi, LeCroy, USA) aufgenommen. Die Gate-Source-Spannung wird
mit einem passiven 10:1 Tastkopf (PPK100, LeCroy, USA) und die Drain-Source-
Spannung mit einem 100:1 Tastkopf (PHV3-RO, PMK, Deutschland) gemessen.
Der Drainstrom hingegen wird mit einem kurzgeschlossenen 10:1 R10-Ringkern
aus N67-Ferrit und einem Stromwandler (2867, Pearson Electronics, USA) und
der Drosselstrom zur Überprüfung mit einer Strommesszange (N2786B, Agilent
Technologies, USA) gemessen. Da die Ausgangswicklung des Ferrit-Ringkerns
kurzgeschlossen ist, wird der Kern nicht ausgesteuert und verursacht dadurch
keine Verluste. Mit einem kleinen breitbandigen Stromwandler können mit die-
semVerfahren größere Ströme gemessenwerden, ohne die Bandbreite des Strom-
wandlers stark zu reduzieren.
Da kein Rückwärtsstrom auftritt und die Steuerspannungen vor der Drain-
spannung angelegt werden, können die selbstleitenden JFETs in diesem Schalt-
versuch ohne zusätzliche Beschaltung eingesetzt werden. Dieser Einsatz ist je-
doch insbesondere für die selbstleitenden VJFETs praxisfern, da diese keine Frei-
laufdiode besitzen. Aus diesem Grund wird für die dynamische Charakterisie-
rung der JFETs eine Adapterplatine verwendet, mit dessen Hilfe eine Kaskoden-
schaltung und damit selbstsperrendes Verhalten des JFETs, wie in Abbildung 2.12
in Abschnitt 2.2.1 gezeigt, hergestellt werden kann. Die Kaskodenschaltung ist
so konzipiert, dass der JFET über seine Rückplatte temperiert werden kann. Zur
Ansteuerung des JFETs wird ein 30 V Niederspannungs-MOSFET (BSC057N03M
G, In￿neon Technologies, Deutschland) eingesetzt.
4.2 Aufbau eines 2 MHz-Wechselrichtersystems
Zur Überprüfung der Eignung von SiC-Transistoren für den Einsatz in MHz-
Wechselrichtern, werden zwei Vollbrückenwechselrichter gemäß der Systemaus-
legung aus Abschnitt 3.5 aufgebaut. Die Vollbrückenwechselrichter unterschei-
den sich nur durch die verwendeten Leistungshalbleiterschalter, denn um die
selbstleitendenVJFETs zu verwenden,muss der Leistungsteil mit Kaskodenschal-
tungen ausgerüstet sein. Daher wird je eine Leiterplatte mit C2M0080120D SiC-
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MOSFETs und eine mit selbstleitenden UJN1208K VJFETs in der Kaskodenschal-
tung entwickelt.
4.2.1 Erzeugung der Ansteuersignale
Die Ansteuersignale der Wechselrichter müssen die folgenden Merkmale auf-
weisen:
• Variable Einstellung der Taktfrequenz fsw
• Variable Einstellung der Wechselrichtertotzeiten ttot   t    to￿
• Pulspaketsteuerung zur Lampendimmung
Sicherheitsfunktionenwie die Überstromerkennung oder ZVS-Überwachungmüs-
sen außerdem in kürzester Zeit die Ansteuersignale sperren können. Im Rahmen
dieser Arbeit wird daher die DE0-nano-Plattform (TerasIC Inc., Taiwan) ein-
gesetzt, welche einen Cyclone IV FPGA (EP4CE22F17C6N, Altera Corp., USA)
mit 22320 Logikzellen besitzt. Die PWM-Timer werden mit Taktfrequenzen von
bis zu 250 MHz angesteuert, um die Steuersignale zu generieren. Das Block-
diagramm der Ansteuereinheit des ZVS-Vollbrückenwechselrichters ist in Ab-
bildung 4.4 dargestellt.
Für die Einstellung der Taktfrequenz fsw, der Wechselrichtertotzeiten ttot und
der Pulspaketbreite aPWM zur Lampendimmung werden Drehencoder verwen-
det, die direkt vom FPGA ausgewertet werden. Über einen mechanischen Schal-
ter lassen sich die Gatesignale freischalten oder sperren. Der 3,3 V-Signalpegel
des FPGA wird anschließend von einem 50 -Leitungstreiber-IC auf 5 V erhöht.
Zusätzlich zur Pegelwandlung erfolgt eineWandlung der TTL-Signale auf LVDS-
Pegel. Dadurch lassen sich die Ansteuersignale über ein gemeinsames CAT5-
Netzwerkkabel übertragen. Der Signalpfad von derAnsteuereinheit bis zumGate-
treiber-IC auf dem Leistungsteil ist in Abbildung 4.5 dargestellt.
Die erste Potenzialtrennungmit dem iCoupler-IC (AnalogDevices, USA) ist er-
forderlich, um die FPGA-Ansteuereinheit vollständig galvanisch vom Leistungs-
teil zu trennen. Die zweite Potenzialtrennung mit Optokopplern hingegen ist
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Abbildung 4.4: Blockdiagramm der Ansteuereinheit zur Generierung der Gatesi-
gnale für den ZVS-Vollbrückenwechselrichter. Die Periodendauer
der SchaltfrequenzTsw, die Wechselrichtertotzeit ttot und die Pul-
spaketbreite aPWM zur Lampendimmung können über die Dre-
hencoder 1 bis 3 eingestellt werden. Die Ansteuersignale werden
von einem mechanischen Schalter freigeschaltet.
erforderlich, um die Bezugspotenziale der Transistoren von der Zwischenkreis-
masse zu trennen. Die Potenzialtrennung für die Transistoren M2 und M4 ist
nicht zwingend notwendig, jedoch ist durch vier gleiche Signalpfade sicherge-
stellt, dass die Signallaufzeiten möglichst gleich sind. Alternativ, können die An-
steuersignale direkt über Lichtwellenleiter zu den Gatetreiberinseln übertragen
werden. Dadurch kann auf eine Signalführung mit Abschirmungsmaßnahmen
auf der Hauptplatine verzichtet werden.
4.2.2 Leistungsteil
Der Leistungsteil der Vollbrückenwechselrichter wird für die Version mit MOS-
FETs und selbstleitenden VJFETs in Kaskodenschaltung nahezu identisch ausge-
führt. Abbildung 4.6 zeigt eine Fotogra￿e einer Halbbrücke des Wechselrichters
mit selbstleitenden VJFETs. Der Niederspannungs-MOSFET für die Kaskoden-
schaltung ist so montiert, dass dieser vomHauptkühlkörper über einWärmeleit-
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Abbildung 4.5: Blockdiagramm des Signalpfades von der Ansteuereinheit bis
zumGatetreiber-IC. Die TTL-Ansteuersteuersignale werden über
RG58-Koaxkabel übertragen.
Plättchen gekühlt werden kann. Zur Isolation der TO-247 Transistoren vomKühl-
körperwird ein Keramikplättchen ausAluminiumoxidmit einer Dicke von 2,2mm
verwendet. Dieses Plättchen weist einen thermischen Übergangswiderstand von
ca. Rth,Al2O3 ⇡ 0,2K/W auf. Neben der thermischen Leitfähigkeit ist auch die
Koppelkapazität zum Kühlkörper wichtig. Durch die Dicke der Keramikplätt-
chen reduziert sich die Koppelkapazität im Vergleich zu einer Isolierscheibe aus
0,15 mm dickem Kapton um das 15-fache, wodurch sich auch die Ableitströ-
me vom Brückenmittelpunkt zum Kühlkörper reduzieren. Die Gatetreiber-ICs
(IXDD609, TO-220, IXYS IC, USA) sind so positioniert, dass diese rückseitig auf
dem Hauptkühlkörper montiert werden können.
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Abbildung 4.6: Fotogra￿e einer Halbbrücke des Vollbrückenwechselrichters mit
selbstleitenden VJFETs. Der Ansteuer-MOSFET der Kaskode ist
unterhalb des Kühlkörpers platziert.
Um Störungen aufgrund der hohen Taktfrequenz der Leistungshalbleiter vom
Netzteileingang fernzuhalten,muss die Zwischenkreiskapazitätmöglichst induk-
tivitätsarm ausgeführt werden. Daher ist diese groß￿ächig ausgestaltet und be-
steht aus unterschiedlichen Kondensatortypen. So hat jede Halbbrücke in unmit-
telbarer Nähe eine kleine Kapazität bestehend aus ober￿ächenmontierten Kon-
densatoren aus NP0- (220 pF, 3 kV, KEMET, USA) und X7R-Keramik (100 nF, 1 kV,
AVX Corp., USA). Diese Kondensatoren sollen die notwendige Energie während
der Taktperioden zwischenspeichern, während größere Filmkondensatoren die
Spannungwährend der Nachladephase der DC-Stromversorgung aufrecht halten
sollen. Zu diesem Zweck ist der restliche Zwischenkreis mit 10 ￿F und 40 ￿F Fo-
lienkondensatoren (MKP1848 DC-Link, Vishay Roederstein, Deutschland) aus-
gerüstet. Die Gesamtkapazität des Zwischenkreises beträgt 140 ￿F.
Abbildung 4.7 zeigt die Schaltung der ZVS-Vollbrückenschaltungmit den größ-
ten parasitären Schaltungsbelägen. Mit einem Impedanzanalysator (4395A Net-
work/Spectrum/Impedance Analyzer, Agilent Technologies, USA) können die In-
duktivitätsbeläge der Leiterplatte bestimmt werden. Der aufgebaute Zwischen-
kreis weist bei 2 MHz einen Induktivitätsbelag von nur LCdc = 10,8 nH auf und
die gesamte Kommutierungsinduktivität zwischen den Schaltern je Halbbrücke
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beträgt LCdc + Lkomm + Lkomm-HS1 + Lkomm-LS1 = 45 nH. Zusätzlich müssen ca.
15 nH von den verwendeten TO-247 Gehäusen hinzugerechnet werden.
Abbildung 4.7: Schaltung des resonanten ZVS Vollbrückenwechselrichters mit
parasitären Leiterbahninduktivitäten und Koppelkapazitäten
4.2.3 Resonanzdrosseln
Der Vollbrückenwechselrichter wird am Ausgang mit einem Parallelschwing-
kreis beschaltet, um den Resonanzbetriebmit ZVS sicherzustellen. Die Dimensio-
nierung der induktiven Bauelemente basiert auf der Schwingkreisauslegung aus
Abschnitt 3.5 für die Induktivität von Lres = 10,25 µH für eine Lampenleistung
von PLampe = 1200W. Für das Gesamtsystem ist ein kompakter Spulenaufbau bei
möglichst geringen Verlusten wünschenswert, was bei Betriebsfrequenzen im
MHz-Bereich eine Herausforderung insbesondere für die Materialauswahl des
Spulenkernes aber auch für die des Wickelgutes darstellt. Daher werden an die-
ser Stelle unterschiedliche Aufbaukonzepte vorgestellt.
Mit steigender Betriebsfrequenz wird für die gleiche Impedanz eine geringere
Induktivität benötigt. Es liegt daher nahe, anzunehmen, dass sich die Baugröße
der Drossel auch mit ihrer Induktivität verringert. Dies ist in der Realität jedoch
nur für Betriebsfrequenzen bis ca. 500 kHz zutre￿end. Bei höheren Betriebsfre-
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quenzen wird die im Betrieb zulässige magnetische Flussdichte des Kernmateri-
als jedoch nicht mehr durch die Sättigungs￿ussdichte, sondern durch die spezi-
￿sche Verlustleistung des Kernmaterials bestimmt [78, 119].
Für hohe Frequenzen können Kerne aus MnZn- oder NiZn-Ferrit eingesetzt
werden. MnZn-Ferrite weisen sehr hohe relative Permeabilitätszahlen von µr  
1500 auf. Sie sind jedoch für Frequenzen oberhalb von 1 MHz aufgrund des nied-
rigen spezi￿schen Widerstandes und der hohen Permittivität nicht mehr geeig-
net [120]. Dahingegen besitzen NiZn-Ferrite wesentlich geringere Permeabili-
tätszahlen von µr  800. Gegenüber MnZn-Ferriten sind sie für Frequenzen
bis zu einhundert MHz geeignet [119]. Neben den Ferritkernen existieren Eisen-
pulverkerne, welche aus Carbonyl-Eisen-Nanopartikeln mit einem isolierendem
Trägermaterial verpresst werden. Die Pulverpartikel weisen Durchmesser zwi-
schen einem und fünf Mikrometer auf, wodurch die Wirbelstromverluste im Ei-
sen stark reduziert werden. Diese Kerne können ebenso bis zu mehreren hundert
MHz eingesetzt werden. Die Vorteile von Eisenpulverkernen liegen vor allem in
den Materialkosten. Weiterhin bieten sie die Möglichkeit der einfachen Herstel-
lung von anwendungsspezi￿schen Mischungen [121].
Eisenpulver-Drosseln
Gemäß [122] muss bei der Auslegung von Spulen mit Eisenpulverkernen immer
die Verlustleistung des Kernmaterials und der Wicklung berücksichtigt werden.
Für Eisenpulverkerne liegen ausführliche experimentelle Daten vor, die für die
Auslegung herangezogen werden können. So ist für die Kerngröße T400 (da =
102mm, di = 57,2mm, h = 16,5mm) eine maximale spezi￿sche Verlustleistung
von PKern-spec = 130mW/cm3 für einen Temperaturanstieg von  T = 25 °C und
PKern-spec = 228mW/cm3 für einen Temperaturanstieg von  T = 40 °C angege-
ben. Den Verlustleistungskurven des Eisenpulver-Materialmix -2 (Micrometals,
Inc., USA) für 2MHz (siehe Abbildung A.1 im Anhang) kann man entnehmen,
dass 130mW/cm3 einer Flussdichte von Bmax = 5,4mT entsprechen. Weiter-
hin ist für diese Kerngröße eine maximale Blindleistung von QL,max = 2,11 kvar
bei 2MHz angegeben, mit der ein Temperaturanstieg von  T = 25 °C eingehal-
ten wird. Gemäß der Schwingkreisauslegung in Tabelle 3.11 und den simulierten
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Werten aus Tabelle 3.12, muss die 10 ￿H-Resonanzdrossel für eine Blindleistung
vonQL = 4,27 kvar ausgelegt sein. Daher kann man die Drossel mit je vier T400-
Kernen, welche ein Kernvolumen von je VKern = 86,4 cm3 aufweisen, aufbauen.
Die benötigte Wicklungszahl N für die erforderliche Induktivität Lres lässt sich




µ0 · µr · Ae￿
, (4.1)
wobei le￿ die e￿ektive magnetische Weglänge undAe￿ die e￿ektive magnetische
Querschnitts￿äche des Kernmaterials sind. Die maximale Flussdichte kann für





2  · fsw · Ae￿ · N
(4.2)
Tabelle 4.1 gibt die berechneten Bauteilwerte für die Resonanzinduktivität an.
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Die Kernmasse der Drossel beträgt mKern = 1,73 kg, was vor allem das Sys-
temgewicht und damit die Materialkosten steigert. Ein alternativer Ansatz ist,
mehrere kleinere Kerne zu verwenden, welche eine höhere spezi￿sche Verlust-
leistungen abführen können. Wählt man z.B. die Kerngröße T130 (da = 102mm,
di = 57,2mm, h = 16,5mm), darf die maximale Verlustleistung bis zu PKern-spec =
582mW/cm3 für einen Temperaturanstieg von  T  40 °C betragen [122]. Mit
dieser Auslegung könnte man mit 12 parallelgeschalteten T130-Drosseln mit je
108Windungen eine Resonanzinduktivität von Lres = 12312 µH = 10,25 µH herstel-
len. Das Gesamtvolumen bzw. Gewicht wird dadurch auf 20 % der ursprünglichen
Größe mit T400-Kernen reduziert. Die Kernverlustleistung aller Drosseln würde
dabei mit PKern = 12 · 5,78 cm3 · 549mW/cm3 = 38,1W auf ähnlichem Niveau
bleiben.
Ferrit-Drosseln
NiZn-Ferrite für die Drosselauslegung sind von Amidon (Material 61, µr = 125)
oder Fair-Rite (Material 67, µr = 40, Material 68, µr = 16, Material 52, µr = 250,
und Material 61, µr = 125) erhältlich. Kerne aus diesen Materialien sind als Stan-
dardgröße in Toroidform mit einem Außendurchmesser von dA = 61mm ver-
fügbar. Für das Amidon 61-Material sind die spezi￿schen Kernverluste in Ab-
hängigkeit von der Flussdichte verfügbar1 und im Anhang zu ￿nden. Nimmt
man für das NiZn-Ferrit eine gleiche spezi￿sche Verlustleistung von PKern-spec =
142mW/cm3 wie für den T400-Eisenpulverkern an, kann man eine ähnliche ma-
ximale Flussdichte von Bmax = 7mT ablesen. Aufgrund der hohen Permeabilität
des Kernmaterials, im Vergleich zu Eisenpulverkernen, lässt sich jedoch keine
Drossel direkt mit den Ringkernen aufbauen, da man sonst über 60 Kerne benö-
tigen würde. Aus diesemGrund ist es notwendig den Kernmit einem Luftspalt zu
versehen, um die magnetische Flussdichte im Material zu reduzieren. Die Länge
des Luftspaltes lLuftspalt lässt sich gemäß (4.3) berechnen [119, (10.306), S. 411].
lLuftspalt =
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Stapelt man die Ringkerne können der Kernquerschnitt erhöht und damit die
Windungszahl gemäß (4.1) und der Luftspalt folglich reduziert werden. Für vier
gestapelte FT 240 Ringkerne von Amidon wäre damit eine Windungszahl von
N = 20 und ein Luftspalt von lLuftspalt = 30mm notwendig. Dies zu realisie-
ren erfordert einen enormen Fertigungsaufwand, indem die Kerne segmentiert
zersägt und entsprechend aufgepolstert werden. Die Kernverluste können ge-
mäß (4.4) berechnet werden und skalieren linear mit der Anzahl an Kernen, wie
in Abbildung 4.8 gezeigt ist. Man kann erkennen, dass der hohe Fertigungsauf-
wand bei einer geringen Anzahl von Kernen sehr niedrige Verlustleistungen im
Vergleich zu den Eisenpulverkernen ermöglicht.
PKern = k · f a · Bbmax ·VKern (4.4)
k , a und b sind empirisch ermittelte Faktoren, die für jedes Kernmaterial indivi-
duell sind.
Abbildung 4.8: Berechnete Verlustleistung der 10 ￿H-Resonanzdrossel mit NiZn-
Ferritkernen und mit einem Kupfer-Massivdraht mit einem
Durchmesser von dCu = 2mm bewickelt. Schwarz: Kernver-
lustleistung, blau: Kupferverlustleistung, grün: Gesamtverlust-
leistung.
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Wicklungsverluste
NebenKernverlusten treten durch den Resonanzstrom auchVerluste in derWick-
lung auf. Diesewerden bei hohen Frequenzen durch den „Skin“- und „Proximity“-
E￿ekt bestimmt. Der „Skin“-E￿ekt beschreibt die Stromverdrängung innerhalb
eines Leiters zu seiner Ober￿äche, so dass der gesamte Strom nur noch inner-
halb der „Skintiefe“   ￿ießt. Diese ist frequenzabhängig und kann gemäß (4.5)




  · µ0 · µr · f
(4.5)
  ist der spezi￿scheWiderstand des Leitermaterials. Für Kupfer beträgt die Skin-
tiefe bei 2MHz damit  2MHz = 47,08 µm.Die Kupferverluste für die NiZn-Drossel
werden mit dieser Skintiefe für einen 2 mm-Massivkupferdraht berechnet und
in Abbildung 4.8 aufgetragen. Daher wird oft Litzendraht eingesetzt, wodurch
die Kupferausnutzung weiter gesteigert und die Kupferverluste weiter reduziert
werden können. Um einen Vorteil gegenüber einem Volldraht zu behalten, darf
der Durchmesser einer Einzelader des Litzendrahtes maximal dEinzeldraht  2 ·  
betragen. Damit muss die Litze für 2 MHz einen Durchmesser kleiner als 94 ￿m
aufweisen. Für den Aufbau der Eisenpulverdrossel wird eine Litze mit 900 Ein-
zeladern mit je 100 ￿m-Durchmesser eingesetzt. Ein 2 mm-Kupfervolldraht wür-
de eine Kupferverlustleistung von PCu2 mm = 1,8W verursachen, welche durch
die Litze weiter reduziert werden kann. Die Gesamtverlustleistung der 10 ￿H-
Drossel aus T400-Eisenpulverkernen kann daher auf PDrossel = PKern + PCu =
37,2W geschätzt werden. Die Gesamtverlustleistung eines Drosselaufbaus aus
T130-Eisenpulverkernen würde PDrossel = 12 · 4,3W = 51,6W betragen. Abbil-
dung 4.9 zeigt die Resonanzdrossel bestehend aus zwei T400-2D (entspricht vier
T400-2 Kernen) Eisenpulverkernen.
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Abbildung 4.9: Fotogra￿e der Resonanzdrossel aus Eisenpulverkernen
Eine Resonanzdrossel mit NiZn-Ferrit wird aufgrund der benötigten Kernseg-
mentierung extern (Kaschke Components GmbH, Göttingen, Deutschland) ge-
fertigt und mit einem 1400 x 70 ￿m Litzendraht bewickelt.
Der „Proximity“-E￿ekt hingegen bewirkt eine Stromverdrängung zwischen
den Einzeladern einer Litze. Dadurch kann innerhalb eines Litzendrahtes mit
vielen Einzeladern eineWiderstandserhöhung auftreten, die den Vorteil der Litze
kompensieren kann. Der äußere „Proximity“-E￿ekt tritt insbesondere zwischen
den Wicklungslagen von Transformatoren auf [119, Kap. 4, S. 141￿.]. Bei Spu-
len mit Einzellagenaufbau und großen Abständen zwischen den Leitern kann
er vernachlässigt werden. Aufgrund der niedrigen Kupferverluste im Verhältnis
zu den Kernverlusten wird auf den „Proximity“-E￿ekt an dieser Stelle nicht nä-
her eingegangen. Der Verlauf der Kupferverluste in Abbildung 4.8 berücksichtigt
keinen „Proximity“-E￿ekt, sondern lediglich den „Skin“-E￿ekt.
4.2.4 Hochfrequenz-Transformator
Im Gegensatz zu den Resonanzdrosseln werden an den Ausgangstransformator
andere Anforderungen gestellt. Berücksichtigt man das ESB des realen Trans-
formators, schränken insbesondere die Streuinduktivitäten L  und die Wick-
lungskapazität CW den nutzbaren Frequenzbereich ein. Um eine e￿ziente Ener-
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gieübertragung zu gewährleisten, ist zunächst eine hohe magnetische Kopplung
zwischen der Primär- und Sekundärwicklung notwendig. Das Verhältnis aus Streu-
zu Hauptinduktivität muss daher möglichst klein sein.
Die benötigte Anzahl an Primär- und Sekundärwicklungen lässt sich gemäß
(4.6) berechnen [119, (11.4-11.5), S. 425 f.]. Hierbei muss, wie bei den Resonanz-




2  · f · Ae￿ · Bmax
(4.6)
Für den hier betrachteten Frequenzbereich geeignete Kernmaterialien sind
hochfrequenz-optimierte Ferrite, wie die NiZn-Ferrite 52, 61 (Amidon, Fair-Rite)
und K250 (Kaschke) oder dieMnZn-Ferrite 3F4 (Ferroxcube) und K600 (Kaschke).
Abbildung 4.10 zeigt die benötigte Windungszahl und die daraus resultierende
Hauptinduktivität für verschiedene Kernmaterialien und -größen von Amidon
und Ferroxcube, so dass die Kernverluste nicht überschritten werden. Für das
MnZn-Ferrit 3F4 sind die Faktoren zur Berechnung der spezi￿schen Kernverlus-
te gegeben [123,124], weshalb das Material hier in zwei unterschiedlichen Kern-
formen untersucht wird. Anhand des zulässigen Temperaturanstiegs des Ker-
nes, kann die spezi￿sche Verlustleistung von 3F4 bei einer Frequenz von 2 MHz
berechnet werden und eine maximale Flussdichte von 12,5 mT im T107 Ring-
kern und von 13,2 mT im Planarkern bestimmt werden. Abbildung 4.11 zeigt
die entstehenden Kernverluste der Transformatorkerne im Vergleich. An die-
ser Stelle muss jedoch darauf hingewiesen werden, dass die Hauptinduktivität
ausreichend groß sein muss, damit ihre Impedanz wesentlich größer als die La-
stimpedanz ist. Nur wenn dies gewährleistet ist, beein￿usst der Transformator
den restlichen Resonanzkreis nicht. Bei einem Lastwiderstand von R0Plasma  
48  emp￿ehlt sich daher eine Impedanz der Hauptinduktivität von mindes-
tens | ZLh |  10 · R
0
Plasma   480 , weshalb die Hauptinduktivität größer als
Lh   480 / (2  · 2MHz)   38,2 µH sein sollte. Dies lässt sich mit allen Tra-
foauslegungen erreichen, wobei die Anzahl der Kerne für einen Planartransfor-
mators erhöht werden muss, weil die Windungszahl mit der benötigten Leiter-
bahnbreite nicht in dem Wickelfenster auf einer Lage realisiert werden kann.
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(a)
(b)
Abbildung 4.10: (a) Mindestens benötigte Windungszahlen N und (b) resultie-
rende Hauptinduktivität Lh für verschiedene Kernformen in Ab-
hängigkeit der Anzahl von parallelgeschalteten Kernen. Blau: FT
240-61 Toroid (Amidon), grau: FT 240-52 Toroid (Fair-Rite), rot:
3F4 Planarkern E38/8/25 (Ferroxcube) und schwarz: 3F4 Toroid
T107 (Ferroxcube).
110
4.2 Aufbau eines 2 MHz-Wechselrichtersystems
Abbildung 4.11: Vergleich der entstehenden Kernverluste der betrachteten Kern-
formen. Blau: FT 240-61 Toroid (Amidon), rot: 3F4 Planarkern
E38/8/25 (Ferroxcube) und schwarz: 3F4 Toroid T107 (Ferroxcu-
be).
Für die Durchführung der Versuche wird ein Transformator auf Basis von drei
gestapelten Fair-Rite FT 240-52 Ringkernen aufgebaut, welcher in Abbildung 4.12
dargestellt ist. Die Kerne sind mit einer Litze mit 480 Einzeladern mit je einem
Durchmesser von 100 ￿m bewickelt. Das Wickelfenster wird bestmöglich ausge-
nutzt und bi￿lar bewickelt. Dadurch erreicht man eine sehr hohe magnetische
Kopplung zwischen der Primär- und Sekundärwicklungmit geringerWicklungs-
kapazität. Die Hauptinduktivität des Transformators beträgt Lh = 125 µH, wes-
halb die maximale Ein- und Ausgangsspannung bis zu 410 V betragen darf, bevor
die steigenden Kernverluste eine aktive Kühlung erforderlich machen. Eine Er-
höhung der maximalen Ausgangsleistung ist durch mehr Kernquerschnitts￿äche
AKern und damit eine höhere Anzahl von Kernen zu erreichen.
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Abbildung 4.12: Fotogra￿e des aufgebauten 1:1 Transformators mit 3 gestapel-
ten Fair-Rite FT 240-52 Ringkernen mit jeweils 11 Windungen.




Für eine Bestimmung des Wirkungsgrades von HF-Wechselrichtern ist es not-
wendig, dieWechselrichtereingangsleistung, die entstehendeVerlustleistung und
die Wechselrichterausgangsleistung mit möglichst hoher Genauigkeit zu mes-
sen. Die Messung der Wechselrichtereingangsleistung bedarf an dieser Stelle
keiner Erklärung, da zu diesem Zweck ein konventionelles Präzisionsleistungs-
messgerät eingesetzt werden kann. Die Bestimmung der Transistorverlustleis-
tung wird mittels kalorimetrischer Messung identi￿ziert und im Folgenden er-
läutert. Für die Messung der HF-Wechselrichterausgangsleistung stoßen Präzisi-
onsleistungsmessgeräte an ihre technischen Grenzen, so dass hierfür alternative
Methoden angewandt werden müssen.
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4.3.1 Kalorimetrische Verlustleistungsbestimmung






wobei  T = TKK  Tamb der Temperaturunterschied des Kühlkörpers zur Umge-
bungstemperatur und Rth-KK der Wärmeübergangswiderstand des Kühlkörpers
sind. Aufgrund des zunächst nicht bekannten thermischen Übergangswiderstan-
des, muss der verwendete Kühlkörper kalibriert werden. Hierzu muss der Kühl-
körper mit konstanter und bekannter Verlust- und Kühlleistung beaufschlagt
werden. Diese Messung kann mit jedem Kühlkörper durchgeführt werden und
erfordert einen nur geringen messtechnischen Aufwand. Durch Umstellung von
(4.7) lässt such der thermische Übergangswiderstand des Kühlkörpers Rth-KK be-
stimmen.
Mittels Leistungswiderständen, welche auf dem zu vermessenden Kühlkörper
montiert sind, kann eine de￿nierte Verlustleistung erzeugt werden. Diese Ver-
lustleistung wird mit einem kalibrierten Leistungmessgerät (ZES Zimmer LMG-
310, Deutschland) bestimmt. Der Temperaturanstieg des Kühlkörpers kann dann
mittels PT100 oder Thermoelement bestimmt werden. Für die Kalibrierung wer-
den Lastwiderstände eingesetzt, welche im TO-247 Gehäuse auf dem Kühlkör-
per montiert werden (MHP 100, BI Technologies, USA). Durch das kunststo￿-
umspritzte Gehäuse weisen diese Bauteile einen thermischen Übergangswider-
stand vonRthJC = 1,3K/W zwischenWiderstandsschicht und Rückplatte und von
RthJA ⇡ 43K/W zwischen Widerstand und Luft auf. Daher kann man davon aus-
gehen, dass 1,8 % der Verlustleistung über das Kunststo￿gehäuse abgegebenwer-
den. Diese Leistungmuss bei der Kühlkörperkalibrierung berücksichtigt werden.
Bei der Anwendung dieser Messmethode muss beachtet werden, dass eine er-
höhte Kühlkörpertemperatur meist auch eine Erhöhung der Halbleiterverluste
im Wechselrichter nach sich zieht. Dadurch ändert sich der Arbeitspunkt der
Halbleiter solange sich die Kühllörpertemperatur noch nicht stabilisiert hat. Für
die Verlustleistungsbestimmung vonWechselrichtern im stationären Zustand ist
diese Methode bei den hier zu untersuchenden hohen Schaltfrequenzen jedoch
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genauer als die Di￿erenzbestimmung derGesamtein- und -ausgangsleistungmit-
tels Oszilloskop oder Leistungsmessgerät. Abbildung 4.13 zeigt den Aufbau der
Kühlkörperkalibrierung mit Lastwiderständen bei konstanter Raumtemperatur.
Uheiz
Iheiz







Abbildung 4.13: Schematischer Aufbau der Kühlkörperkalibrierung mit Lastwi-
derständen bei konstanter Raumtemperatur.
4.3.2 Messung der Ausgangsleistung
Die Ausgangsleistung des Wechselrichters stellt für die Wirkungsgradbestim-
mung des Systems eine wichtige Messgröße dar. Anhand der Messung des Re-
sonanzstromes und der Wechselrichterausgangsspannung kann die Leistung bei
sinusförmigen Kurvenformenmit exakt bekannter Phasenlage einfach berechnet
werden. Die Bestimmung der Phasenlage ist bei hohen Frequenzen jedoch pro-
blematisch, da jede Signalverzögerung zu einer Messverfälschung führt. Für die
Wirkungsgradbestimmung eines Wechselrichters ist es daher sinnvoll die Mess-
größen möglichst zu vereinfachen. Eine Möglichkeit stellt die Gleichrichtung
der Ausgangswechselspannung dar. Im Falle eines Serien-Resonanzkreises wird
hierfür ein Gleichrichter vom Resonanzstrom gespeist, sodass dieser nur eine
sehr geringe Beein￿ussung des Frequenzverhaltens des Schwingkreises verur-
sacht. Für einen solchen HF-Leistungsgleichrichter müssen SiC-Schottkydioden
verwendet werden, da diese keine Sperrerholungsverluste (engl. „reverse reco-
very“) verursachen. Die Ausgangsspannung wird anschließend mit einem Aus-
gangszwischenkreis gepu￿ert und die Ausgangsleistung in einemLastwiderstand
umgesetzt. Die Verlustleistung kann dann mit einem Leistungsmessgerät mit der
bekannten Präzision für niederfrequente Anwendungen gemessen werden. Zu-
sammen mit der kalorimetrisch bestimmten Transistorverlustleistung kann an-
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hand der Eingangs- und so gemessenen Ausgangsleistung die Verlustleistung der
passiven Komponenten bestimmt werden. Eine weitere Methode stellt die Mes-
sung der Ausgangsleistung mittels Richtkoppler und Leistungsmessgerät dar,
welche im Abschnitt 4.4.3 erläutert ist.
4.4 Betriebsführung des Wechselrichtersystems
Für die sichere Betriebsführung der Resonanzwechselrichter ist es notwendig,
den Resonanzstrom und dessen Phasenlage zur Wechselrichterausgangsspan-
nung zu kennen.Mit dieser Information kann die Einhaltung von ZVS überwacht
und eine Notabschaltung eingeleitet werden. Des Weiteren gehört zur Betriebs-
führung die Variation der Lampenleistung. Im Nachfolgenden sollen daher die
Messmethoden und die Implementierung der Mess- und Steuerungstechnik mit
einem CycloneTMIV-FPGA der Firma Altera vorgestellt werden, mit dem die An-
steuerung und Überwachung eines ZVS-Vollbrückenwechselrichters realisiert
wird.
4.4.1 Strommessung
Der Resonanzstrom stellt einewesentlicheMessgröße dar, dessen Amplitude und
Phasenlage für die Einhaltung der ZVS-Bedingung bekannt sein müssen. Der Re-
sonanzstrom kann bei ausreichend hoher Schwingkreisgüte als sinusförmig an-
genommenwerden, so dass es ausreicht, dessen Scheitelwert zur Berechnung des
E￿ektivwertes heranzuziehen. Dieser kann mit einem Diodengleichrichter, wie
in Abbildung 4.19 für die Spannungsmessung gezeigt, gemessen werden. Mit der
Bestimmung der Phasenlage des Resonanzstromes kann die Einhaltung der ZVS-
Bedingung überwacht und der Betrieb des Wechselrichters ggf. verändert oder
gestoppt werden. Eine genauere Leistungsregelung hingegen kann mit der Mes-
sung des Echte￿ektivwertes des Ausgangsstromes erreicht werden. Hierzu muss
die Ausgangsspannung eines Stromwandlers mit einem hochfrequenten Analog-
Digital-Wandler abgetastet und der E￿ektivwert zeitdiskret berechnet werden.
Das Prinzipschaltbild des Stromwandlers (CT) ist in Abbildung 4.14 dargestellt.
Auch hierfür ist es notwendig die Stromnulldurchgänge zwecks Frequenzmes-
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sung zu erkennen. Die Stromnulldurchgangserkennung wird am einfachsten mit
einem Stromwandler realisiert, dessen Ausgangsstrom durch zwei antiparallel
geschaltete Diodenstränge ￿ießt. Die Flussspannung der Dioden wird mittels
Komparator als Digitalsignal auf einen Zählereingang gegeben. Abbildung 4.15
zeigt das Schaltbild der für hohe Frequenzen angepassten Stromnulldurchgangs-
erkennung, wie sie auch in [125] für niedrige Frequenzen im kHz-Bereich be-
schrieben ist. Die Zeitverzögerung der Schaltung wird mittels Oszilloskop an
einem 2 MHz-Wechselrichter untersucht und ist in Abbildung 4.16 als Funktion
des Resonanzstromes dargestellt. Man kann deutlich erkennen, dass die Zeitver-
zögerung nur geringfügig mit dem E￿ektivwert des Resonanzstromes variiert,
wodurch gezeigt ist, dass der Ein￿uss der Diodenkapazitäten vernachlässigbar
klein ist. Die Zeitverzögerung wird somit ausschließlich durch den eingesetzten
Komparator verursacht.
RB uCT(t) ~ i1(t)
Abbildung 4.14: Prinzipschaltbild eines Stromwandlers CT mit Bürdenwider-
stand RB
Abbildung 4.15: Schaltbild der Stromnulldurchgangserkennung unter Einsatz ei-
nes Stromwandlers und Schottkydioden, gemäß [125]
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Abbildung 4.16: Gemessene Zeitverzögerung der Stromnulldurchgangserken-
nung in Abhängigkeit vom Resonanzstrom
4.4.2 Spannungsmessung
Neben dem Resonanzstrom, stellen die Ausgangsspannungen des Wechselrich-
ters direkt am Vollbrückenausgang und hinter dem Schwingkreis an der Last
weitere wichtige Messgrößen dar. Durch Messung der Ausgangsspannungen,
können die wichtigsten Parameter für die Betriebsführung des Wechselrichters
bestimmt werden. Zur Bestimmung der Ausgangsleistung ist es notwendig so-
wohl die Lampenspannung, als auch deren Phasenlage zum Lampenstrom zu
kennen. Das kann einerseits durch die hochfrequente Abtastung eines Messsi-
gnals für Lampenspannung und -strom erfolgen. Andererseits kann aufgrund
der Schwingkreisgüte davon ausgegangen werden, dass die Lampenspannung
sowie dessen Strom sinusförmig sind und somit der Scheitelwert der Spannung
als ausreichend angesehen werden kann, um den E￿ektivwert zu berechnen. Mit
der Erkennung der Spannungsnulldurchgänge können anschließend die Phasen-
lage und somit die Wirkleistung bestimmt werden. Das gleiche Prinzip kann für
die Erkennung der ZVS-Bedingung angewandt werden. Die Kommutierungsdau-
er und damit der E￿ektivwert der Ausgangsspannung können mit Hilfe dieser
Spannungsnulldurchgangserkennung amVollbrückenausgang berechnetwerden.
Die Einhaltung der ZVS-Bedingung ist dann sichergestellt, wenn die Zeitspanne
zwischen Spannungs- und Stromnulldurchgang länger als die Kommutierungs-
dauer ist. Abbildung 4.17 zeigt die Schaltung zur Spannungsnulldurchgangser-
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kennung. Diese Schaltung kann auch am Lampeneingang, sowohl für zweiadrige


















Abbildung 4.17: Schaltbild der Spannungsnulldurchgangserkennung am Voll-
brücken-Wechselrichterausgang.
Aufgrund der parasitären Kapazitäten der Dioden und des damit entstehen-
den kapazitiven Spannungsteilers hängen die Zeitverzögerungen der Nulldurch-
gangserkennung von den Flankensteilheiten der Eingangsspannungen ab. Ab-
bildung 4.18 zeigt die gemessene Zeitverzögerung td der Spannungsnulldurch-
gangserkennung als Funktion der Spannungs￿ankensteilheit du/dt . Der einge-
setzte Operationsverstärker verursacht eine Zeitverzögerung von ca. td ⇡ 37 ns,
wodurch der Ein￿uss der Entlastungskapazitäten des Wechselrichters auf die
Messgenauigkeit der Phasenmessung verdeutlicht wird. Bei bekanntem Nenn-
arbeitspunkt des Wechselrichters, kann diese Zeitverzögerung jedoch berück-
sichtigt und im Fehlerfall eine Abweichung erkannt werden.
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Abbildung 4.18: Gemessene Zeitverzögerung der Spannungsnulldurchgangser-
kennung in Abhängigkeit von der Spannungs￿ankensteilheit.
Die Messung der Spannungsamplitude an der Lampe kann mit Hilfe eines
Gleichrichters realisiert werden. Da der Brückenausgang galvanisch isoliert auf-
gebaut wird, kann für die Spannungsmessung entweder ein Einweg- oder Voll-
brückengleichrichter verwendet werden, dessen Eingangssignal mit einem ka-
pazitiven Spannungsteiler eingestellt werden kann. Bei koaxialer Lampenanbin-
dung ist der Rückleiter des Kabels bereits mit dem Massepotenzial verbunden,
hier kann daher ein Einweggleichrichter verwendet werden. Die Schaltungen
für den Ein- und Vollweg-Gleichrichter sind in Abbildung 4.19 (a) und (b) darge-
stellt.
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Abbildung 4.19: Spannungsscheitelwertmessung mit Diodengleichrichtern bei
(a) koaxialem und (b) zweiadrigem Lampenkabel. Darstellung
gemäß [126, S. 148, Abb. 4.19].
4.4.3 Leistungsmessung
Unter Zuhilfenahme der zuvor beschriebenen Schaltungen, kann die Wechsel-
richterausgangsleistung im laufenden Betrieb wie folgt bestimmt werden.
Lampeneingangsleistung Die Leistung am Lampeneingang bzw. am Schwing-
kreisausgang kann mittels Messung der Amplitude und der Phasenlage
von Lampenstrom und -spannung berechnet werden.
Wechselrichterausgangsleistung Die Ausgangsleistung des Wechselrichters
am Schwingkreiseingang kann anhand der Messung von Resonanzstrom-
amplitude, Zwischenkreisspannung, Spannungs- und Stromnulldurchgang
bestimmt werden. Die Ausgangsspannung des Wechselrichters kann, wie
in Abbildung 3.15 auf Seite 88 gezeigt, als Trapezfunktion approximiert
werden. Dessen Flankensteilheit kann anhand der Zwischenkreisspannung
und Spannungsnulldurchgangserkennung bestimmtwerden, indemdie Zeit
zwischen Transistorausschaltsignal und demSpannungsnulldurchgang ge-
messen wird. Anhand der Fourierreihe für die Trapezfunktion kann an-
schließend der Spannungse￿ektivwert der Grundschwingung berechnet
werden. Anschließend kann anhand der Amplitude und Phasenlage des
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Resonanzstromes die Ausgangsleistung bestimmt werden. Diese gemes-
sene Phasenlage kann weiterhin für die ZVS-Erkennung verwendet wer-
den. Diese Methodik erfordert die Nulldurchgangserkennung der Span-
nung und des Stromes sowie die Messung der Stromamplitude.
DieseMessmethode erfordert einemöglichst genaue Zeiterfassung derNulldurch-
gangserkennung als auch genaue Kenntnis der Zeitverzögerung der Messauf-
bauten. Für die Implementierung beider Messverfahren ist daher ein leistungs-
fähiger Signalprozessor oder FPGA notwendig. Um den Aufwand der Signal-
verarbeitung für die Messung der Lampenleistung zu reduzieren, kann auf das
Messprinzip von Richtkopplern zurückgegri￿en werden. Diese sind bei Arbeits-
frequenzen im unteren MHz-Bereich aus zwei Ringkerntransformatoren aufge-
baut, von denen einer als Strom- und der andere als Spannungswandler funktio-
niert. Die Schaltung ist in Abbildung 4.20 (a) dargestellt. Die Verschaltung der
beiden Wandler sorgt für eine analoge Multiplikation der Signalpegel und da-
mit für einen dem Leistungs￿uss entsprechenden Signalpegel. DieWindungszahl
bestimmt dabei das Übersetzungsverhältnis bzw. die Dämpfung. Die beiden Si-
gnale für die hin- und rücklaufende Leistung können an den beiden Anschlüssen
„Coupled“ und „Isolated“ mit Hilfe eines Leistungsmesskopfes gemessenwerden.
Für die Messung der Lampenleistung werden thermische Leistungsmessköpfe
(NRV-Z51, Rohde&Schwarz, Deutschland) verwendet, dessen Ausgangssignale
mit einem Leistungsmessgerät (NRVD, Rohde&Schwarz) ausgewertet werden.
Die Leistungsmessung weist eine Messunsicherheit von ±2 % im Frequenzbe-
reich unter 50MHz auf. Mit einem Signalgenerator (SMC100A, Rohde&Schwarz,
Deutschland) wird ein Referenzsignal der Frequenz f = 2MHz erzeugt, mit dem
die Messköpfe kalibriert werden können. Der hier verwendete Richtkoppler (BN
646869C0001, SPINNER GmbH, Deutschland) weist eine Koppeldämpfung von
46,85 dB bei 2MHz auf und ist eine kundenspezi￿sch angepasste Ausführung
für Leistungen bis zu 3 kW. Der gesamte Messaufbau zur Bestimmung der Lam-
penleistung ist in Abbildung 4.20 (b) als Blockdiagramm dargestellt.
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(a)
(b)
Abbildung 4.20: (a) Schaltbild eines induktiv gekoppelten Richtkopplers der für
die Messung der Ausgangsleistung eingesetzt werden kann. (b)
Blockdiagrammdes gesamtenMessaufbaus zur Bestimmung der
Lampenleistung.
Für die Integration der Leistungsmessung in das Wechselrichtersystem, wird
ein individuell ausgelegter Richtkoppler (RK) mit Diodenmessköpfen (DMK) auf-
gebaut, welcher von der Ansteuereinheit aus Abschnitt 4.2.1 ausgelesen werden
kann. Dieser Richtkoppler wird für eine maximale Leistung von 4 kW entworfen
und mit FT 140-43 NiZn-Ferritringkernen aufgebaut. Die DMK basieren auf ei-
nem Einweggleichrichter gemäß Abbildung 4.19 (a). Abbildung 4.21 (a) zeigt ein
Foto des RKs und (b) eines DMKs. Die Aufbauten werden in geschirmte Blech-
gehäuse eingebaut, um möglichst störungsfreie Messsignale zu erhalten.
Mit Hilfe eines kalibrierten Signalgenerators (SMC100A, Rohde&Schwarz,
Deutschland) und eines 1000W-HF-Linearverstärkers (ENI, Deutschland) wird
das RK-Messsystem charakterisiert. Für die Bestimmung der Kopplungs- und
Isolationsdämpfung werden die S-Parameter mit einem Netzwerkanalysator be-
stimmt. Abbildung 4.22 zeigt den Verlauf der Kopplungs- und Isolationsdämp-
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(a) (b)
Abbildung 4.21: Fotogra￿en von (a) dem Richtkoppleraufbau und (b) einem Di-
odenmesskopf
fung des RKs in einem Frequenzbereich von 1  f  50MHz. Die Dämpfungs-
werte in dem betrachteten Frequenzbereich bleiben konstant und zeigen erst bei
Frequenzen über 20MHz Au￿älligkeiten. Dies hat mit der Resonanzfrequenz der
eingesetzten Ferritkerne zu tun. Mit den gemessenen S-Parametern ist die Be-
rechnung der hin- und rücklaufenden Leistung im Betrieb über eine einfache
Multiplikation realisierbar, ohne eine Regressionsfunktion berücksichtigen zu
müssen.
Dennoch muss das Ausgangssignal des Richtkopplers mittels Messköpfen be-
stimmt werden. Daher ist die Ausgangsspannung der DMKs in Abbildung 4.23
als Funktion der Eingangsfrequenz für eine feste Eingangsleistung dargestellt.
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Abbildung 4.22: Gemessene Kopplungs- und Isolationsdämpfung des Richtkopp-
lers in einem Frequenzbereich von 1  f  50MHz. Schwarz:
Koppeldämpfung, rot: Isolationsdämpfung, grün: Durchgangs-
dämpfung.
Abbildung 4.23: Gemessene Ausgangsspannung der beiden aufgebauten DMK
als Funktion der Eingangsfrequenz bei einer festen Eingangs-
leistung von PMess = 19 dBm. Dies entspricht 79,43mW.
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Abbildung 4.25 hingegen zeigt die Eingangsleistung des Richtkopplers für eine
feste Frequenz von 2MHz und verschiedene Ausgangsspannungen, da von der
Steuereinheit nur die Ausgangsspannung der DMK gemessen werden kann.
Abbildung 4.24
Abbildung 4.25: Gemessene Ausgangsspannung der beiden aufgebauten DMK
als Funktion der Eingangsleistung Pin für eine feste Frequenz
von fMess = 2MHz
Die Eingangsleistung kann mit Hilfe der Regressionsfunktion (4.8) berechnet
werden.
Pin (Uaus) = 1,6217 + 1,03737 · 10 4 ·U 1,76954aus , (4.8)
wobeiUaus in mV eingesetzt werden muss. Die Abhängigkeit der Ausgangsspan-
nung von der Frequenz kann anhand der Funktion (4.9) berechnet werden.
Uaus ( f ) = 2,07754   0,0022 · f 1,37479 (4.9)
Über diese beiden Funktionen kann mit den Dämpfungsfaktoren des RKs die
Lampenleistung berechnet werden.
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4.5 Herstellung eines Lampensystems
Im folgenden werden der Aufbau des gesamten Lampensystems vorgestellt. Da-
zu gehören neben der Lampe, der Ferritkoppler zur Leistungseinkopplung mit
einem Wasserkühlkreislauf und die Temperiereinheit für die Regelung der Kalt-
kammer-Temperatur.
4.5.1 Aufbau des Lampenkopplers
Die Kopplerspule fürHohlraumlampenwird durch den umgebenden Entladungs-
raum und den infraroten Strahlungsanteil des Plasmas aufgeheizt. Dieser E￿ekt
wird bei hohen Lampenleistungen weiter verstärkt. Daher muss der Koppler mit
einer wirksamen Kühlung ausgestattet sein. Um die eingeschränkte Wärmeleit-
fähigkeit von Ferritmaterial zu überwinden, wird eine Wasserkühlung für den
Ferritstab verwendet, welche in Abbildung 4.26 dargestellt ist.
H2O
FerritAl2O3Glas
Abbildung 4.26: Querschnittszeichnung des Ferritkopplers mit Wasserkühlung
für hohe Lampenleistungen
Um die Wasserzirkulation zu ermöglichen, muss daher ein Ferritstab mit In-
nenbohrung und Außennuten eingesetzt werden. Die Nuten gewährleisten dabei
eine gleichmäßige Verteilung des Kühlmediums um den Ferritstab herum. Als
Stabpro￿l eignet sich zu diesem Zweck das KRSH-Pro￿l (Kaschke Components
GmbH, Deutschland), welches in Abbildung 4.27 dargestellt ist.
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Dil
Abbildung 4.27: Querschnittszeichnung des Ferritstabes mit KRSH-Pro￿l mit In-
nenbohrung und Außennuten, gemäß [127]
Diese Kerne sind jedoch nur als Impederkerne ausMnZn-Ferrit (K2006, Kasch-
ke Components GmbH, Deutschland) für Leistungsanwendungen bis maximal
300 kHz verfügbar. DiesesMaterial verursacht bei Betriebsfrequenzen von 2MHz
zwar hohe spezi￿sche Verlustleistungen, durch die hohe Permeabilität kann je-
doch von einer guten magnetischen Kopplung ausgegangen werden, wodurch
wiederum weniger Magnetisierungsstrom ￿ießt. Der praktisch realisierte Kopp-
ler weist eine Windungszahl von N = 21 auf und besitzt mit einem MnZn-
Impederkern (ZRSHHZ 10/3/200, Kaschke Components GmbH,Deutschland) bei
einer Länge von lKoppler = 200mm eine Hauptinduktivität von Lh = 37,5 µH. Die
Wicklung wird mit einer HF-Litze gewickelt (1260 Einzeladern mit Einzeldraht-
durchmesser von dLitze = 71 µm, ALitze ⇡ 4,9mm2, PACK Feindrähte, Deutsch-
land), welche einen Kupferwiderstand von RCu = 115m  aufweist. Unter der
Annahme, dass ein Spulenstrom von IL = 5,1A ￿ießt und der Proximity-E￿ekt
vernachlässigbar ist, verursacht der Spulenstrom Kupferverluste von knapp 3W.
Abbildung 4.28 zeigt den Aufbau des praktisch realisierten Lampenkopplers.
Abbildung 4.28: Fotogra￿e des aufgebauten Lampenkopplers mit Wasserküh-
lung für den Ferritkern. Bei diesem Beispiel ist dieWicklung mit
einem 2 mm Kupferdraht realisiert.
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Die Kernverluste des Kopplers können ohne Lampewie bei einemTransforma-
tor ohne sekundäre Last gemessen werden und hängen von der angelegten Span-
nung und der damit entstehenden Flussdichte im Material ab. Abbildung 4.29
zeigt die gemessene Verlustleistung des Ferritkopplers PKoppler als Funktion der
KopplerspannungUKoppler.
Abbildung 4.29: Gemessene Verluste PKoppler des Ferritkerns als Funktion der an-
gelegten KopplerspannungUKoppler
Die Kupferverluste können bei dieser Messung vernachlässigt werden, da hier
nur ein sehr kleiner Magnetisierungsstrom ￿ießt. Mit Hilfe einer Potenzfunktion





= a ·U bKoppler, (4.10)
wobei a und b von der Primärwicklungszahl des Ferritkopplers abhängende Fak-
toren sind. Tabelle 4.2 gibt die Berechnungsfaktoren für zwei Wicklungszahlen
an, die im Rahmen dieser Arbeit verwendet werden.
Tabelle 4.2: Berechnungsfaktorena undb für die angenäherten Ferritverluste des
Lampenkopplers für unterschiedliche Wicklungszahlen N
N a b
21 5 · 10 5 2,0645
25 1 · 10 4 2,0472
128
4.5 Herstellung eines Lampensystems
4.5.2 Fertigung der Induktionslampen
Die Fertigung der Lampen wird in mehreren Schritten durchgeführt. Zuerst wird
der Glaskörper von Fettrückständen mittels Isopropanol befreit. Anschließend
muss der Lampenkörper evakuiert und ausgeheizt werden. Zur Evakuierung der
Lampewird ein zweistu￿ges Vakuumsystem verwendet, welches aus einer Dreh-
schieberpumpe (TRIVAC B, Oerlikon Leybold Vacuum GmbH, Deutschland) und
einer Turbomolekularpumpe (TURBOVAC 50, Oerlikon Leybold VacuumGmbH,
Deutschland) besteht, um ein Hochvakuummit einem Enddruck von weniger als
5 · 10 8mbar zu erzeugen. Die Lampe wird während der Evakuierung in einem
Rohrofen bei 800 °C für > 6 Stunden ausgeheizt, umWasser- und Sauersto￿rück-
stände zu entfernen. Anschließend wird die Lampe mit Argon gefüllt, um sie un-
ter Sticksto￿atmosphäre mit der Leuchtkomponente befüllen zu können. Nach
Befüllung der Lampe wird das Schutzgas erneut mit einer Vakuumpumpe ent-
fernt und durch Argon bei dem benötigten Pu￿ergasdruck ersetzt. Abschließend
kann der Pump-/Füllstutzen der Lampe abgeschmolzen und die Lampe geschlos-
sen werden.
Tabelle 4.3 gibt eine Übersicht der Lampenfüllungen an, welche im Rahmen
dieser Arbeit untersucht werden. Das verwendete Quarzglas (HSQ 300, Heraus
Quarzglas GmbH & Co. KG, Deutschland) weist bei einer Wandstärke von w =
2,5mm bei einer Wellenlänge von   = 254 nm eine Transmission von 81,9 % und
bei einer Wellenlänge von   = 185 nm eine Transmission von 30% auf [128].
Tabelle 4.3: Übersicht der Füllungen der unterschiedlichen Lampenkörper
Parameter Lampe 1 Lampe 2 Lampe 3 Einheit
da 68 80 110 mm
VLampe 534,3 832,5 1585,0 cm3
pAr 3 1,2 0,6 0,3 mbar
mHg 6 3,9 10 10 mg
Abbildung 4.30 zeigt die fertig montierte Lampe 1 mit dem wassergekühlten
Ferritkoppler. Für die Einstellung der Coldspottemperatur, wird eine Vorrich-
tung eingesetzt, welche es erlaubt Temperaturen zwischen 30 und 100 °C mittels
Peltierelementen einzustellen. Abbildung 4.31 zeigt die Vorrichtung. Der Kup-
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ferblock weist eine Bohrung auf, in die der Lampenappendix versenkt werden
kann. Durch den Einsatz von silber- oder graphithaltiger Wärmeleistpaste kann
ein niedriger Wärmeübergangswiderstand hergestellt werden. Mit einem Ther-
moelement ist es möglich die Temperatur trotz starker Magnetfelder zu messen.
Abbildung 4.32 zeigt den Lampenappendix der Versuchslampe Nr. 3 nach dem
Betrieb der Lampe bei einer Lampenleistung von PLampe = 1000W.Das Quecksil-
ber hat sich vollständig in dem Bereich der Kühlung niedergeschlagen, wodurch
die Funktion der CS-Temperierung nachgewiesen ist.
Abbildung 4.30: Fotogra￿e der fertigen 68mm-Lampe mit wassergekühltem
Lampenkoppler. Die Lampe ist hier zur Vermessung bereits in
einem goniophotometrischen Aufbau befestigt.
Abbildung 4.32: Fotogra￿e des Lampenappendixes nach dem Betrieb der Ver-
suchslampe Nr. 3 bei PLampe = 1000W
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Abbildung 4.31: Fotogra￿e der Temperiereinrichtung zur Einstellung der
Coldspot-Temperatur. Der Kupferblock wird mittels Peltier-
elementen entweder aufgeheizt oder abgekühlt. Silber- oder
graphithaltige Wärmeleitpaste sorgt für einen optimalen
Wärmeübergang zwischen Glasappendix und Kupferblock.
4.6 Strahlungsmessung an UV-Lampen
Die in dieser Arbeit verwendete Induktionslampe muss radiometrisch so charak-
terisiert werden, dass ein späterer Vergleich mit kommerziell erhältlichen Lam-
pen möglich ist. Dazu gehören die winkelabhängige Messung der Bestrahlungs-
stärke sowie die Bestimmung der UV-E￿zienz. Die Strahstärkeverteilungskur-
ve wird aus einem Abstand von d   10 · lLampe mit einer Silizium-Fotodiode
(Thorlabs, USA), welche mit einem optischen Bandpass￿lter um die Wellenlän-
ge   = 254 nm (67-808, Halbwertsbreite 10 nm, Edmund Optics Ltd., Großbri-
tannien) ausgestattet ist, vermessen. Das Blockschaltbild des verwendeten Ver-
suchsaufbaus ist in Abbildung 4.33 dargestellt.
131
4 Messmethoden und experimentelle Aufbauten
Abbildung 4.33: Schema des goniophotometrischen Messaufbaus bestehend aus
Lampe, Vorschaltgerät, Photodiode oder Spektrometermesskopf
mit Di￿usor, Spektrometer und Digitalspeicheroszilloskop
Die Lampe wird für die Messung der Strahlungsverteilung um 90° senkrecht
zu ihrer Symmetrieachse gedreht. Anhand der so gemessenen Strahlstärkever-
teilung kann anschließend ein Korrekturfaktor berechnet werden, um die ab-
gegebene Gesamtstrahlung im Vergleich zum 4  -Vollraumstrahlers zu bestim-
men. Der goniophotometrische Messaufbau ist vollautomatisiert und kann mit-
tels LabView-Programm gesteuert werden. Dabei wird die Ausgangsspannung
der Fotodiode jeweils einem Drehwinkel zugeordnet, so dass anhand dieserWer-
te die Abstrahlkurve dargestellt werden kann. Aufgrund der Rotationssymmetrie
der Lampe kann diese Strahlungsverteilungskurve über 4  integriert werden.
Daraus erhält man einen Korrekturfaktor der < 1 ist, der beschreibt, um wel-
chen Faktor die Annäherung an einen 4  -Vollraumstrahler abweicht. Die glei-
che Apparatur wird verwendet, die spektrale Bestrahlungsstärke E der Lampe bei
einem Abstrahlwinkel von 0° aufzunehmen. Hierfür wird ein absolut kalibrier-
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tes UV-erweitertes Spektrometer (SPECTRO 320D, Instrument Systems GmbH,
Deutschland) mit einem optischen Di￿usormesskopf (EOP 146, Instrument Sys-
temsGmbH,Deutschland) verwendet.Weiterhin kannmit einemUV-erweiterten
Si-Avalanche-Photodetektor (APD120A2/M, Thorlabs, USA), welcher eine Band-
breite von BW3 dB = 50MHz aufweist, das dynamische Abstrahlverhalten der
Lampe mittels Oszilloskop gemessen werden.
Der gesamte Versuchsaufbau ist in Abbildung 4.34 (a) abgebildet. Abbildung
4.34 (b) zeigt die Lampenhalterung, welche auf einem schrittmotorbetriebenen
Drehteller montiert ist, um die Lampe um 90 ° drehen zu können. Die Halterung
ist so realisiert, dass sie für verschiedene Lampengeometrien verändert werden
kann.
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(a)
(b)
Abbildung 4.34: Fotogra￿en des Versuchsaufbaus. (a) Gesamtaufbau mit abge-
dunkeltem Messpfad zur Aufnahme des Lampenspektrums und
(b) Detailaufnahme der auf einem Drehteller montierten Lam-
penhalterung.
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Zusammen mit der gemessenen Strahlungsverteilungskurve kann abschlie-
ßend die gesamte abgestrahlte Leistung der Lampe PUV bestimmt werden. Diese
UV-Leistung der Lampe kann herangezogen werden, um die E￿zienz der Lampe
in Bezug auf die eingespeiste elektrische Leistung zu bestimmen. Es muss aller-
dings zwischen Lampenwirkungsgrad  Lampe und Systemwirkungsgrad  System
unterschieden werden. Der Lampenwirkungsgrad wird hier als die abgestrahlte
UV-Leistung der Lampe im Verhältnis zur in die Lampe eingespeisten elektri-
schen Leistung und der Systemwirkungsgrad als das Verhältnis der abgestrahl-
ten UV-Leistung zur gesamten eingespeisten elektrischen Leistung amWechsel-
richtereingang de￿niert. Der Zusammenhang ist in (4.11) und (4.12) dargestellt.
Die allgemeine Leistungsbilanz des Wechselrichters bis zum Lampenanschluss
am Koppler ist in (4.13) und die Energiebilanz der Lampe vom Anschluss bis zur








· 100 % (4.12)
Pein(Lampe) = Pein(WR)   Pv(WR)   Pv(SK)   Pv(Kabel) (4.13)
PUV = Pein(Lampe)   Pv(Koppler)   Pv(Lampe) (4.14)
Pein(Lampe) ist die elektrische Leistung am Lampeneingang vor dem Koppler und
Pv(Kabel), Pv(SK) und Pv(WR) sind die Verlustleistungen des Lampenkabels, des
Schwingkreises und desWechselrichters. Pein(WR) bezeichnet die gesamte elektri-
sche Eingangsleistung amWechselrichterzwischenkreis. Die genaue Lampenein-
gangsleistung ist schwierig zu messen, da bereits kleinste zeitliche Abweichun-
gen in der Digitalisierung der Messsignale am Lampeneingang zu großen Mess-
fehlern führen. Daher wird diese Leistung, wie bereits zuvor in Abschnitt 4.4.3
beschrieben, mittels Richtkoppler und Leistungsmessgerät bestimmt. Die Wech-
selrichtereingangsleistung hingegen kann am Eingangszwischenkreis imGleich-
spannungsfall gemessen werden. Dies kann mit einem Präzisionsleistungsmess-
gerät (LMG310, ZES Zimmer GmbH, Deutschland) durchgeführt werden.
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4.6.1 Messunsicherheiten
Das verwendete Spektrometer weist eine Messunsicherheit der Bestrahlungs-
stärke von ±3,5 % über den gesamten Spektralbereich auf. DesWeiteren ist es auf
zwei von der Physikalisch-Technischen Bundesanstalt zerti￿zierte Lampen abso-
lut kalibriert. Für den UV-Bereich dient eine Deuteriumlampe (V03, Cathodeon
Ltd., UK) mit einer Messunsicherheit von ±3,5 % und für den VIS-IR-Bereich eine
Halogenlampe (FEL 1000W 120V, OSRAM Sylvania, USA) mit einer Messunsi-
cherheit von ±1,6 %. Damit ergibt sich für die gemessene Bestrahlungsstärke im
UV-Bereich ein Messfehler von ±4,95 % und im VIS-IR-Bereich von ±3,85 %. Wei-
terhin entsteht durch die Messdistanz von dmess = 2m, zwischen dem optischen




⌘2 ·100 % = 1 %. Dieser Fehler ￿ießt in die Be-
rechnung der Strahlungsleistung ein, wodurch sich ein Messfehler von ±5,05 %
im UV und von ±3,98 % im VIS-IR ergibt. Zusammen mit der Messunsicherheit
der elektrischen Leistungsmessung von ±2 % ergibt sich bei der Berechnung der
UV-E￿zienz eine Messunsicherheit von ±5,43 %.
4.6.2 Ozonabsorption
Das für die Lampenkörper verwendete Quarzglas ist für dieWellenlänge von   =
185 nm teilweise transparent. Das zur Strahlungserzeugung eingesetzte Hg gene-
riert im Wesentlichen Strahlung der Wellenlängen   = 185 nm und   = 254 nm.
Die 185 nm-Strahlungwandelt Luft innerhalb desMessaufbaus zu Ozon um, wel-
ches sich dann im Messaufbau be￿ndet. Strahlung der Wellenlänge   = 254 nm
wird wiederum stark von Ozon absorbiert, wodurch auf einer Messentfernung
von d = 2m ein großer Anteil der generierten Strahlung nicht von dem Pho-
tometermesskopf detektiert werden kann. Aus diesem Grund muss eine Refe-
renzmessung mit einer bekannten Lampe durchgeführt werden, welche zwar
254 nm-Strahlung jedoch kein Ozon erzeugt. Zu diesem Zweck wird eine ozon-
freie Hg-Niederdrucklampe mit einer Lampenleistung von PLampe = 36W (TUV
PL-L 36W/4P, 927903404007, Philips Lighting) als Referenzlampe eingesetzt, um
den absorbierten Anteil der 254 nm-Strahlung bei vorhandenen Ozonmolekülen
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zu bestimmen. Hierzu wird die Bestrahlungsstärke der 254 nm-Resonanzlinie in
zwei Metern Entfernung jeweils ohne Ozon und mit Ozon nach dem Betrieb
der Induktionslampe gemessen. Zu diesem Zweck wird die Referenzlampe in
die Messstrecke zwischen Photodetektor und Induktionslampe eingebaut. Die
Induktionslampe wird anschließend betrieben, bis sich ein Gleichgewicht zwi-
schen Ozonerzeugung und -abbau eingestellt hat. Dann wird die Referenzlampe
eingeschaltet und die Induktionslampe abgeschaltet. Die Di￿erenz des Messwer-
tes zur Referenzmessung ergibt schließlich die Ozonabsorption. An dieser Stelle
sollte erwähnt werden, dass imAusschaltzeitpunkt der Induktionslampe der Zer-
setzungsprozess von Ozon unmittelbar einsetzt, noch bevor die Referenzlampe
einen stationären Betrieb erreicht hat. Dadurch wird die Ozonabsorption unter-
bewertet.
Mit Hilfe dieser Messung kann eine Absorption von bis zu 30 % (bei einer Lam-
penleistung von 1000W) festgestellt werden, wodurch die gemessenenWerte für
die 254 nm-Emissionslinie korrigiert werden müssen. Anhand der Absorptions-
querschnitte von Ozon [129], können die relativen Absorptionsfaktoren für die
charakteristischen Hg-Emissionslinien berechnet werden, welche in Tabelle 4.4
prozentual für eine 254 nm-Absorption von 14,4 % angegeben sind.
Tabelle 4.4: Berechnete Absorptionsfaktoren für charakteristische Hg-Emis-
sionslinien im spektralen UV-Bereich, wenn die 254 nm-Emissions-
linie um 14,4 % absorbiert wird
Wellenlänge rel. Transmission rel. Absorption









In diesemKapitel werden dieMessergebnisse zu der Transistorcharakterisierung,
den Wechselrichteraufbauten und den hier gebauten Induktionslampen vorge-
stellt und diskutiert.
5.1 Statische Charakterisierung der Transistoren
Die statische Charakterisierung vonTransistoren liefert erste Anhaltspunkte zum
Vergleich der Bauteile. Für den praktischen Einsatz der Transistoren interessie-
ren vor allem das Verhalten des Durchlasswiderstandes RDS(on) in Abhängigkeit
vom Drainstrom ID und von der Temperatur.
5.1.1 Durchlassverhalten
Zur Messung der Ausgangskennlinie muss auf eine alternative Messmethode
zurückgegri￿en werden, da kein Kennlinienschreiber zur Verfügung steht. Die-
se Methode spiegelt das Transistorverhalten im realen Einsatz sehr gut wieder,
erschwert jedoch die Vergleichbarkeit der gemessenen Werte mit den Daten-
blattangaben. Der Durchlasswiderstand ausgewählter SiC-Bauteile ist in Abbil-
dung 5.1 als Funktion des Drainstromes dargestellt. Bei dieser Messung wird die
Kühlkörpertemperatur auf THS = 80 °C geregelt und ein konstanter Drainstrom
appliziert. Es ist deutlich zu sehen, dass der selbstleitende VJFET mit nominalen
85m  den höchsten Durchlasswiderstand unter Dauerstrombelastung aufweist.
Ab einem Dauerstrom von ID = 10A beginnt dieser exponentiell zu steigen.
Dieser E￿ekt wird auch als thermisches Weglaufen bezeichnet, wenn die ent-
stehende Verlustleistung nicht mehr vom Kühlsystem abgeführt werden kann.
Dabei erhitzt sich das Bauteil immer weiter, weshalb die Leitfähigkeit weiter ab-
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nimmt. Der selbstsperrende VJFET und der SiC-MOSFET der ersten Generation
zeigen ein solches Verhalten bis ID = 20A nicht, was vorrangig an der größeren
Chip￿äche und dem niedrigeren thermischen Widerstand liegt.
Abbildung 5.1: Gemessener Durchlasswiderstand der ersten verfügbaren SiC-
Transistoren von Cree Inc. (MOSFET) und SemiSouth Lab. Inc.
(selbstleitende und -sperrende VJFETs) bei konstanter Kühlkör-
pertemperatur TKK = 80 °C und kontinuierlichem Drainstrom
Aus den gemessenenWerten kann, mit Hilfe der Verlustleistung und der ther-
mischen Übergangswiderstände, die Chiptemperatur näherungsweise berechnet
werden. So ergibt sich für den selbstleitenden VJFET bei ID = 10A eine Verlust-
leistung von PV (SJDP12R085) = 12W. Bei einem thermischen Übergangswider-
stand von Rth-JHS = Rth-JC+2 ·Rth-WLP+Rth-ISO ⇡ 1,7K/W (siehe auch Angaben in
Abschnitt 3.3.6) ergibt sich eine Temperaturerhöhung von Tj ⇡ 12W·1,7K/W ⇡
20,4K. Dies bedeutet für diesen Arbeitspunkt eine Sperrschichttemperatur von
Tj = THS +  Tj ⇡ 100,4 °C. Im Vergleich zum Ausgangskennlinienfeld des Daten-
blattes [99, Figure 2.], wird deutlich, dass die Messung gut mit den Datenblat-
tangaben übereinstimmt. Das Datenblatt gibt für diese Temperatur auch einen
Durchlasswiderstand von RDS(on) ⇡ 120m  bei UGS = 0V an. Tabelle 5.1 listet
die Ergebnisse dieser Berechnung für den selbstsperrenden VJFET SJEP120R063
und den CMF20120D SiC-MOSFET auf. Der gemessene Durchlasswiderstand des
selbstsperrenden VJFET ist etwas niedriger als der Datenblattwert (vgl. [98, Figu-
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re 2.]), was mitunter durch den hohen Gatestrom von 1 A erreicht wird. Der ge-
messene Durchlasswiderstand des SiC-MOSFETs hingegen stimmt mit dem Da-
tenblatt sehr gut überein. Der messtechnische Nachweis der Datenblattangaben
für die ersten verfügbaren SiC-Bauteile zeigt vor allem, dass der Durchlasswi-
derstand hauptsächlich von der Chiptemperatur und der thermischen Kühlkör-
peranbindung abhängt, sofern die Bauteile in ihrem aktiven Bereich betrieben
werden. Auf weitere Messungen für später verfügbare Bauteile (C2M0080120D,
UJN1208K, UJN1205K, APT40SM120B, SCT2080KE und IJW120R070T1) wird an
dieser Stelle verzichtet.
Tabelle 5.1: Aus Abbildung 5.1 berechnete Verlustleistung und Sperrschichttem-
peratur und Vergleich mit den Datenblattangaben [98, 99, 104]
SJD85 SJE63 CMF20 Einheit
RDS(on)-gemessen 120 75 90 m 
PV 12 15,75 20,25 W
RthJ-HS 1,7 1,2 1,11 K/W
Tj 100,4 98,9 102,48 °C
RDS(on)-Datenblatt 120 90 88 m 
Selbstleitender SiC VJFET
Abbildung 5.2 zeigt das Ausgangskennlinienfeld des selbstleitenden SiC VJFET,
gemessen für einen kontinuierlichen Drainstrom bei einer Kühlkörpertempera-
tur von THS = 80 °C. Es ist erkennbar, dass der Übergang vom linearen in den
gesättigten Bereich der Kennlinie bei einem Drainstrom von ID = 12A beginnt,
wenn die Gate-Source-SpannungUGS = 0V beträgt. Der aus der Ausgangskenn-
linie berechnete Durchlasswiderstand RDS(on) ist für eine Ansteuerspannung von
UGS = 0V in Abbildung 5.3 dargestellt. Für Vergleichszwecke werden zwei Bau-
teile bei Kühlkörpertemperaturen von 60 °C  TKK  100 °C vermessen und in
dem Diagramm aufgetragen. Die Messwerte unterscheiden sich erst bei höheren
Drainströmen, wenn die Sperrschichttemperatur aufgrund der Verlustleistung so
stark ansteigt, dass der unterschiedliche thermische Übergangswiderstand zwi-
schen Gehäuse und Kühlkörper, durch manuelle Montage, seinen Ein￿uss auf
die Chiptemperatur zeigt. Zum Vergleich sind die Datenblattwerte für die Sperr-
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schichttemperaturen Tj = 25 °C und Tj = 100 °C als Referenz eingetragen. Wie
zuvor schon erläutert, erhöht sich die Sperrschichttemperatur aufTj = 100 °C bei
einem Drainstrom von ID = 10A, wenn der Kühlkörper auf 80 °C geheizt ist. An
den RDS(on)-Kurven für THS = 80 °C aus Abbildung 5.3 kann man erkennen, dass
der Schnittpunkt mit dem Datenblattwert bei ungefähr ID = 9,5A liegt, wodurch
die zuvor getro￿ene Annahme einer Sperrschichttemperatur von Tj = 100,4 °C
untermauert wird. Auch in dieser Kurve zeigt sich der gesättigte Kanal deutlich
am exponentiell steigenden Durchlasswiderstand.
Abbildung 5.2: Ausgangskennlinienfeld des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R-
085 bei einer Kühlkörpertemperatur von 80 °Cmit Ansteuerspan-
nungen von  5V  UGS  0V
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Abbildung 5.3: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhängigkeit vom Drain-
strom des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085 bei verschiede-
nen Kühlkörpertemperaturen von 60 bis 100 °C. Es sind die Mess-
werte von zwei Bauteilen aufgetragen. Die Datenblattwerte für 25
und 100 °C sind als Vergleich eingezeichnet.
Ein weiterer wichtiger Aspekt der statischen Transistoreigenschaften ist die
Erhöhung des Durchlasswiderstandes mit der Temperatur. Abbildung 5.4 zeigt
daher die Durchlasswiderstände des Bauteils für unterschiedliche Drainströme
bei den eingestellten Kühlkörpertemperaturen 60 °C, 80 °C und 100 °C.
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Abbildung 5.4: Durchlasswiderstand des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085
bei unterschiedlichen Drainströmen in Abhängigkeit von der
Kühlkörpertemperatur. ID = 12A, ID = 10A,
ID = 6A, ID = 4A.
Es ist erkennbar, dass ein positiver Temperaturkoe￿zient vorliegt. Hierbei ist
wieder zu beachten, dass mit konstantem Drainstrom gemessen wird und da-
durch die im Transistor entstehende Verlustleistung zur Erhöhung der Sperr-
schichttemperatur beiträgt. So entsteht, bei ID = 12A und THS = 100 °C, eine
Verlustleistung von PV = 24,48W, welche den Chip um weitere  Tj = 41,62K
aufheizt. Aus diesemGrundmuss die Junctiontemperatur anhand der Verlustleis-
tung berechnet und eine korrigierte Darstellung gewählt werden. Abbildung 5.5
zeigt diese Kurvenverläufe.
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Abbildung 5.5: Durchlasswiderstand des selbstleitenden SiC VJFET SJDP12R085
bei unterschiedlichen Drainströmen in Abhängigkeit von der be-
rechneten Sperrschichttemperatur aus Abbildung 5.4. ID =
12A, ID = 10A, ID = 6A, ID = 4A.
Anhand des Anstiegs des Durchlasswiderstandes bei vergleichbarer Junction-
temperatur kann man den Übergang des Arbeitspunktes vom linearen in den
Sättigungsbereich der JFET-Ausgangskennlinie erkennen. Der Durchlasswider-
stand des selbstleitenden VJFET steigt abhängig vom Arbeitspunkt unterschied-
lich mit der Temperatur. So steigt dieser bei einem Drainstrom von ID = 12A
um das zweifache des Nennwiderstandes bei einer Steigerung der Sperrschicht-
temperatur von 60 °C auf 140 °C. Die Temperaturabhängigkeit des Durchlass-
widerstandes muss im Wechselrichterentwurf berücksichtigt werden. Für eine
Kühlkörpertemperatur von THS = 80 °C im Betrieb muss die auftretende Ver-
lustleistung daher aufgrund des hohen thermischen Übergangswiderstand von




/Rth-JHS = 41,2W begrenzt werden.
Für den VJFET von United Silicon Carbide werden an dieser Stelle keine Mes-
sungen durchgeführt, da aufgrund der Datenblattangaben ein vergleichbarer An-
stieg des Durchlasswiderstandes auf RDS(on) = 150m  bei einer Sperrschicht-
temperatur von Tj = 125 °C und einem Drainstrom von ID = 10A zu erwarten
ist [101, Abb. 8]. Ähnliches gilt für den selbstleitenden LVJFET von In￿neon,
dessen Durchlasswiderstand von RDS(on) = 55m  auf RDS(on) = 110m  bei einer
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Sperrschichttemperatur von Tj = 125 °C und einem Drainstrom von ID = 13A
zunimmt [102, Tab. 10].
Selbstsperrender SiC VJFET
Die Ausgangskennlinie des selbstsperrenden SiC VJFET ist in Abbildung 5.6 dar-
gestellt. Die Messungen werden bei einer Kühlkörpertemperatur vonTHS = 80 °C
durchgeführt. Da die Gate-Source-Strecke des VJFET einen pn-Übergang besitzt,
wird der Kanal des VJFET erst geö￿net, wenn die anliegende Gate-Source-Span-
nung größer als die Diffusionsspannung dieser pn-Diode wird. Die Diffusions-
spannung der pn-Diode ist damit die Schwellenspannung des VJFETs, welche
temperaturabhängig ist. Um zu überprüfen, bis zu welchemWert ein zusätzlicher
Gatestrom die Kanalleitfähigkeit verbessert, wird die Gatediodemit Gateströmen
von 20mA  IGS  1000mA beaufschlagt.
Abbildung 5.6: Ausgangskennlinienfeld des selbstsperrenden SiC VJFET
SJEP12R063 bei einer Kühlkörpertemperatur von 80 °C mit
Gateströmen von 20mA  IGS  1000mA
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Abbildung 5.7: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhängigkeit vom Drain-
strom des selbstsperrenden SiC VJFET SJEP12R063 bei verschie-
denen Kühlkörpertemperaturen von 60 °C bis 100 °C
Dem Kennlinienfeld ist zu entnehmen, dass mehr Gatestrom den Durchlass-
widerstand reduziert. Ab einem Gatestrom von IG   300mA ist diese Änderung
nur noch klein und eine Kanalsättigung tritt in einem engen Bereich des Drain-
stromes von ⇠ 18A  ID  20A ein.
SiC-MOSFET
Abbildung 5.8 zeigt das gemesseneAusgangskennlinienfeld des 80m -SiCMOS-
FET CMF20120D von Cree Inc. Im Vergleich zu Ausgangskennlinienfeldern von
Si MOSFETs ist erkennbar, dass es keinen deutlichen Übergang vom linearen
in den gesättigten Bereich des MOSFET-Kanals gibt. Dies liegt vor allem an der
niedrigeren Verstärkung (engl. „transconductance“) des Bauteils, wodurch der
Sättigungsbereich erst bei sehr viel größeren Drainströmen auftritt [75], wel-
che im verwendeten Messaufbau nicht erreicht werden. Die gemessenen Durch-
lasswiderstände von unterschiedlichen Bauteilen sind in Abbildung 5.9 darge-
stellt und zeigen, dass bei kontinuierlichem Drainstrom bereits einige Bauteile
bei Strömen von 20 A thermisch überlastet sind. Bei den untersuchten Bauteilen
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handelt es sich um Muster-Bauteile, bei denen noch verstärkt Streuungen der
Bauteilparameter auftraten, die bei Serienbauteilen nicht mehr auftreten. Auf-
grund der Bauteilstreuungen kann an dieser Stelle keine unabhängige Aussa-
ge über die Temperaturabhängigkeit des Durchlasswiderstandes der ersten SiC
MOSFETs getro￿en werden.
Abbildung 5.8: Gemessenes Ausgangskennlinienfeld des 80m -SiC MOSFET
CMF20120D bei einer Kühkörpertemperatur von THS = 80 °C
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Abbildung 5.9: Gemessener Durchlasswiderstand in Abhängigkeit vom Drain-
strom von ersten Mustern des CMF20120D SiC MOSFET bei ver-
schiedenenKühlkörpertemperaturen von 60 °Cbis 100 °C.DieDa-
tenblattwerte für 25 und 125 °C Junctiontemperatur sind zumVer-
gleich eingetragen.
Im Vergleich zur ersten Generation der CMF SiC MOSFETs, hat Cree Inc. mit
der zweiten C2M Generation die Verstärkung von  m = 7,9 auf 9,8 vergrößert
und damit die Chipgröße verkleinert. Die positiven Auswirkungen werden be-
reits an den Bauteilgütezahlen in Abschnitt 3.3.1 deutlich. Diese Chipverklei-
nerung hat jedoch zur Folge, dass eine ausgeprägtere Temperaturabhängigkeit
der Kanalleitfähigkeit entsteht. Diese ist im Datenblatt mit einem Anstieg des
Durchlasswiderstandes um das 1,6-fache bei einer Erhöhung der Junctiontem-
peratur von 25 °C auf 125 °C angegeben [105, Abb. 5], während die erste Ge-
neration bei gleicher Temperaturerhöhung nur einen Anstieg um das 1,1-fache
aufweist [104, Abb. 3]. Daraus folgt, dass ein Bauteil der zweiten Generation mit
gleicher Chip￿äche der ersten Generation bei Raumtemperatur einen Durchlass-
widerstand von nurRDS(on) = 55m  aufweist. Dieswiederum senkt bei gleichem
Drainstrom die Durchlassverluste und damit die Junctiontemperatur und erhöht
letztendlich den Wechselrichterwirkungsgrad. Um diesen Umstand zu berück-




Die gemessenen Verläufe der Leckströme IDleak bei hohen Sperrspannungen sind
in Abbildung 5.10 dargestellt.
Abbildung 5.10: Gemessener Sperrstrom der vertikalen SiC-JFETs und des ers-
ten SiC-MOSFETs im Vergleich zu einem 1200V Si-MOSFET bei
einer Kühkörpertemperatur von THS = 80 °C. Diese Messergeb-
nisse sind bereits in [115] verö￿entlicht.
Der Unterschied zwischen den Bauteilen ist deutlich erkennbar. So kündigt
sich bei dem Si MOSFET bereits bei einer Sperrspannung von 1300V ein Durch-
bruch an, während die SiC Bauteile erst ab 1400V beginnen höhere Leckströ-
me zuzulassen. Au￿ällig beim SiC MOSFET ist der extrem niedrige Leckstrom
bei Spannungen bis 1500 V, der nicht mehr von dem eingesetzten Strommess-
gerät aufgelöst werden kann. Eine außerordentliche Sperrfähigkeit weist auch
der selbstsperrende VJFET auf, der bis 1800V zuverlässig sperrt und erst dann
größere Leckströme ￿ießen. Bei der Nennspannung von 1200V bietet der SiC
MOSFET die größten Vorteile, da der niedrige Leckstrom die niedrigsten Sperr-
verluste hervorruft. Andererseits ermöglicht ein etwas höherer Leckstrom eine
etwas bessere Dämpfung von Schwingungen und transienten Überspannungen
während des Ausschaltvorgangs der Bauteile. Dieser Zusammenhang wird im
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Kapitel 5.2 näher beschrieben. Die Ursache für dieses Sperrverhalten der ersten
Generation von SiC-Bauteilen ist auch in den verwendeten SiC-Substraten zu
￿nden. Diese sind mit 300 µm wesentlich dicker, als für eine Sperrspannung von
1200V notwendig ist, weshalb auch Bauteile für 1700V darauf prozessiert wer-
den. Mittlerweile werden die Bauteile auf Substraten mit einer Dicke von nur
noch 150 µm hergestellt, wodurch sich vermutlich auch das Sperrverhalten der
Bauteile ändert.
5.2 Dynamische Charakterisierung der Transistoren
Für den Einsatz in Resonanzwechselrichtern ist das Verhalten der SiC Transis-
toren während des Ausschaltvorgangs von besonderem Interesse. Dieser Schalt-
vorgang erzeugt unter ZVS die einzigen Schaltverluste, während der Einschalt-
vorgang nur Verluste erzeugt, wenn die ZVS-Bedingung nicht eingehalten wird.
Des Weiteren werden in Resonanzwechselrichtern zusätzliche Entlastungskon-
densatoren eingesetzt, um die Steilheit der Spannungs￿anken und die Ausschalt-
verluste zu reduzieren. Dies ist in den Abbildungen 5.11, 5.12 und 5.13 veran-
schaulicht, in denen die Ausschaltvorgänge einiger getesteter Bauteile mit un-
terschiedlichen Entlastungskondensatoren bei jeweils dem gleichen Drainstrom
von ID = 10A gezeigt sind. Als Freilaufdiode wird für diese Versuche eine 2 A SiC
Schottkydiode (C4D02120A, Cree Inc.) verwendet. Insbesondere die Kurvenver-
läufe des Schaltvorgangs ohne Entlastungskapazität zeigen die Unterschiede der
Transistoren. So ist erkennbar, dass der C2M0080120D SiCMOSFET und die Kas-
kodenschaltung mit dem UJN1208K SiC VJFET im gleichen Versuchsaufbau die
höchste Ausschaltgeschwindigkeit erreichen, während der IJW120R070T1 SiC





Figure 5.11: Gemessene Ausschaltkurvenverläufe der SiC MOSFETs mit zusätz-
licher Entlastungskapazität. (a) CMF20120D, (b) C2M0080120D.
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(a)
(b)
Figure 5.12: Gemessene Ausschaltkurvenverläufe der direkt angesteuerten
selbstleitenden SiC JFETs mit zusätzlicher Entlastungskapazität. (a)
IJW120R070T1 LVJFET, (b) UJN1208K VJFET.
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Figure 5.13: Gemessene Ausschaltkurvenverläufe des selbstleitenden UJN1208K
VJFET in Kaskodenschaltung
Die Kurvenverläufe der beiden SiC MOSFETs in Abbildung 5.11 zeigen das
schnellere Schaltverhalten der neuerenC2M-Bauteile. Im direktenVergleich sinkt
der Drainstrom des C2M- schneller ab, als der des CMF-Bauteils, wodurch die
Schaltverluste wesentlich reduziert werden können. Dies liegt mitunter an dem
kleineren internenGatewiderstand und der kleinerenGateladung des C2M-MOS-
FETs, wodurch die Zeitkonstante des Gatekreises  G um mehr als die Hälfte der
Zeitkonstante des CMF-MOSFETs sinkt. Dies ist auch an den Kurvenverläufen
mit Entlastungskapazität zu sehen. Dieses schnelle Schaltverhalten äußert sich
jedoch auch mit verstärkten Schwingungen, welche auf dem Verlauf der Drain-
spannung aufmoduliert sind. Dennoch sind die Schwingungen der Stromverläufe
des C2M-MOSFETs stärker bedämpft, wodurch geringere Verluste in den Zulei-
tungen entstehen.
Die Strom- und Spannungsverläufe der direkt angesteuerten selbstleitenden
JFETs sind mit denen der SiC-MOSFETs vergleichbar. Die Schaltgeschwindigkeit
ist jedoch trotz wesentlich kleinerer Chip￿äche beim UJN1208 VJFET langsamer
als bei den SiC-MOSFETs. Eine deutliche Erhöhung der Schaltgeschwindigkeit
des VJFET lässt sich durch die Kaskodenschaltung erreichen, wie man Abbil-
dung 5.13 entnehmen kann. Die Schaltgeschwindigkeit ist hierbei so hoch, dass
parasitäresWiedereinschalten nicht vollständig unterbunden werden kann. Dies
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ist deutlich an den Kurvenverläufen mit einer Entlastungskapazität von Cext =
660 pF zu erkennen. Durch den Ansteuer-MOSFET fällt der Drainstrom rapide
ab, bis die negative Schwellenspannung des VJFETs erreicht ist, sodass die Drain-
spannung der Kaskode ansteigen kann. ImVerlauf der Drainspannung ist deshalb
ein leichter Knick erkennbar, welcher bei der Avalanche-Durchbruchspannung
des Ansteuer-MOSFETs liegt. Bis zu diesemKnickwerden die Ausgangskapazitä-
ten des MOSFETs und JFETs gleichzeitig aufgeladen und anschließend nur noch
die des JFETs. Dieses Verhalten bleibt auch bei größer werdenden Entlastungs-
kapazitäten gleich, bei denen sich der Drainstrom zwischen der Entlastungska-
pazität der Freilaufdiode und dem Schalter aufteilt.
Aus allen Kurvenverläufen der getesteten Transistoren kann man erkennen,
wie lange die Abschnürung des Kanals in etwa dauert. Während dieser Zeit ent-
stehen ohmsche Verluste. Anschließend werden vom Laststrom ausschließlich
die Ausgangskapazitäten des Transistors und der Freilaufdiode umgeladen und
reine reaktive Leistung wird umgesetzt. Tabelle 5.2 gibt die gemessenen Werte
für die Spannungsanstiegs- du/dt , Stromänderungsgeschwindigkeit di/dt und
Stromabfallzeit tifall an. Die Stromabfallzeit ist vor allem für die Berechnung der
Ausschaltverluste wichtig, weshalb dieWerte aus denMessungen abgelesenwer-
den. Die Werte weichen, bis auf die der Kaskodenschaltung, nur geringfügig von
den Datenblattangaben der Transistoren ab. Die Kaskodenschaltung reduziert
die Stromabfallzeit um das 2,5-fache.
Tabelle 5.2: Vergleich der maximalen Spannungsanstiegsgeschwindigkeit du/dt
ohne Entlastungskapazität für einen Drainstrom von ID = 10A. Die
Werte für die maximale Stromänderungsgeschwindigkeit di/dt und
Stromabfallzeit tifall sind aus den Messkurven abgeleitet.
Parameter C2M IJW UJN UJN EinheitKaskode
du/dt 52,21 24,52 26,44 63,85 V/ns
max. di/dt 1,9 1,1 1,39 2,56 A/ns
tifall 16 31 28,5 11,5 ns
Die Steilheit der Spannungs￿anke, welche aus den Schaltversuchen abgelei-
tet werden kann, ist in Abbildung 5.14 als Vergleich gezeigt. Daraus ist zu er-
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kennen, dass bereits kleine Werte der Entlastungskapazitäten die Steilheit der
Spannungs￿anke deutlich reduzieren. Fast unabhängig von der initialen Schalt-
geschwindigkeit, nähert sich die Schaltgeschwindigkeit bei Kapazitäten von nur
550 pF bei allen Transistoren an. Die Spannungs￿ankensteilheit muss vor allem
für eine sichere Übertragung der Ansteuersignale begrenzt werden. Die meisten
Optokoppler sind für Spannungs￿ankensteilheiten bis zu 15V/ns freigegeben,
so dass in dem Fall eines Transistorstromes von ID = 10A Entlastungskapazi-
täten zwischen 100 und 220 pF eingesetzt werden müssen. Bei einem höheren
Drainstrom sind dementsprechend größere Kapazitäten notwendig.
Abbildung 5.14: Reduzierung der Spannungs￿ankensteilheit während des Aus-
schaltvorganges in Abhängigkeit der externen Entlastungskapa-
zität bei einem Drainstrom von 10 A. SJDP120R085 in Kas-
kodenschaltung, C2M0080120D SiC-MOSFET, IJW120-
R070T1 in Kaskodenschaltung, IJW120R070T1 mit direkter
Ansteuerung.
Neben der Schaltgeschwindigkeit ist für eine Wechselrichterauslegung die
Kenntnis der Schaltverlustenergien von großer Wichtigkeit. Diese können an-
hand der gemessenen Strom- und Spannungskurvenverläufe bestimmt werden.
Dies ist am genauesten für den Fall möglich, wenn keine externe Entlastungska-
pazität eingesetzt wird. Abbildung 5.15 zeigt die Ausschalt- und Abbildung 5.16
die Einschaltverlustenergien verschiedener getesteter SiC-Transistoren. Die
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Schaltverluste werden für die hart geschaltete Kommutierung auf eine 20 A SiC
Diode bei einer Kühlkörpertemperatur von THS = 80 °C gemessen. Die JFETs
werden in einer Baliga-Kaskode ohne Zusatzbeschaltung vermessen.
Abbildung 5.15: Ausschaltverluste der getesteten Bauteile bei einer Kühlkörper-
temperatur von THS = 80 °C und ohne externem Ausschaltga-
tevorwiderstand. SJDP120R085 in Kaskodenschaltung,
C2M0080120D, IJW120R070T1 in Kaskodenschaltung,




Abbildung 5.16: Einschaltverluste der getesteten Bauteile bei einer Kühlkörper-
temperatur vonTHS = 80 °C und einem gesamten Gatevorwider-
stand von RG = RGint + RGext = 15 . Der Schaltvorgang wur-
de für eine hart geschaltete Kommutierung auf eine 20 A SiC-
Schottkydiode gemessen. SJDP120R085 in Kaskodenschal-
tung, C2M0080120D, IJW120R070T1 in Kaskodenschal-
tung, IJW120R070T1 mit direkter Ansteuerung, C2M-
0040120D, CMF20120D.
An den Schaltverlustenergien erkennt man den Ein￿uss der Chipgröße und
damit der Gateladungen, sowie der Chipkapazitäten. So erreichen die SJDP120R-
085 Kaskode und der C2M0080120D SiCMOSFET die niedrigsten Ausschaltener-
gien. Ein Vergleich der Kaskodenschaltungen zeigt, dass die Kaskode mit dem
IJW120R070T1 LVJFET erheblich höhere Verluste erzeugt, als die mit dem SJDP-
120R085 VJFET ausgerüstete, was hauptsächlich an der dreifachen Chip￿äche
und Gateladung liegt. Der LVJFET wird zusätzlich direkt angesteuert vermessen,
wodurch der Unterschied zur Kaskodenansteuerung deutlich wird. Bei kleinen
Strömen von ID  10A ist die Direktansteuerung besser, da das Gate schnell über
den Gatetreiber-IC entladenwerden kann. Der eingesetzte IXDN609 Gatetreiber-
IC ist in der Lage einen maximalen Ausgangsstrom von IGmax  ±9A zu lie-
fern. Bei größeren Lastströmen ist die Kaskode im Vorteil, da der Laststrom für
die Ausräumung der Gateladung beiträgt und nur durch den Durchlasswider-
stand des Ansteuer-MOSFETs begrenzt wird. Die Ausschaltverlustenergie der
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SiC MOSFETs liegt zwischen denen der JFETs. Besonders zu beachten ist, dass
der 40m  SiC MOSFET bei Lastströmen ab ID   12A niedrigere Ausschaltver-
luste als der LVJFET trotz größerer Chip￿äche erzeugt. Dies macht den Ein￿uss
der Gate-Drain-Ladung QGD auf das Schaltverhalten deutlich, da die JFETs ein
wesentlich ungünstigeres Verhältnis von Gate-Drain- zu Gate-Source-Ladung
QGD/QGS aufweisen. Dies wirkt sich noch stärker auf das Einschaltverhalten der
Transistoren aus.
Die Einschaltverlustenergien sind in Abbildung 5.16 dargestellt. Es ist ersicht-
lich, dass der SemiSouth VJFET signi￿kant höhere Verluste als alle anderen getes-
teten Bauteile erzeugt. Dies liegt daran, dass die Gate-Drain-Ladung nicht schnell
genug vom Laststrom entladen werden kann. Dadurch verlangsamt sich der Ein-
schaltvorgang und der Abbau der Drain-Source-Spannung. Zur Verdeutlichung




Abbildung 5.17: Einschaltkurvenverläufe einer Kaskode mit einem VJFET. Zur
Verlangsamung des Schaltvorganges und zur Verdeutlichung
des Millerplateaus wird im Gatepfad des VJFETs ein exter-
ner Gatevorwiderstand von RGext-JFET = 15  eingefügt. Grün:
Gate-Source-Spannung des JFETs uGS-JFET (t ), blau: Drain-Sour-
ce-Spannung der Kaskode uDS (t ), rot: Drainstrom iD (t ).
Der Ansteuer-MOSFET wird hier mit einem Gatevorwiderstand von RGext =
30  angesteuert und das JFET-Gate über einen zusätzlichen Gatevorwiderstand
vonRGext-JFET = 15 mit dem Source-Anschluss des Ansteuer-MOSFETs verbun-
den. Man erkennt an der Gate-Source-Spannung des JFETs uGS-JFET (t ), dass sie
durch das Einschalten des Ansteuer-MOSFETs bereits zum Zeitpunkt t = 0,69 µs
beginnt zu steigen, um anschließend wieder bis zum Zeitpunkt t = 0,71 µs auf
uGS-JFET (t ) =  20V abzufallen. Erst ab diesem Zeitpunkt beginnt die Ausräu-
mung der RLZ der Gate-Source-Diode des JFETs über den zusätzlichen Gate-
vorwiderstand RGext-JFET = 15 . Der gesamte Vorgang wird dabei von den An-
schlussinduktivitäten des TO-247-Gehäuses verzögert. DerDrainstrom steigt trotz
des großenGatevorwiderstands sehr schnell an. Das anschließendeMiller-Plateau
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ist jedoch stark ausgeprägt, da die Gate-Drain-Kapazität nur langsam über den
Gatevorwiderstand entladen wird.
Ähnlich verhält sich die Kaskode im Ausschaltvorgang, welcher in Abbildung
5.18 dargestellt ist. Das Miller-Plateau ist wieder deutlich an der Gate-Source--
Spannung des JFETs zu erkennen.
Abbildung 5.18: Ausschaltkurvenverläufe einer Kaskode mit einem VJFET. Zur
Verlangsamung des Schaltvorganges und zur Verdeutlichung
des Millerplateaus wird im Gatepfad des VJFETs ein externer
Gatevorwiderstand von RG-JFET = 15  eingefügt. Grün: Gate-
Source-Spannung des JFET uGS-JFET (t ), blau: Drain-Source-
Spannung der Kaskode uDS (t ), rot: Drainstrom iD (t ).
Vorangehende Untersuchungen [116] zeigen, dass mit Hilfe der „capacitor-
clamped“ Kaskode die Einschaltgeschwindigkeit erheblich erhöht und die Ein-
schaltverlustenergien ummehr als 50 % reduziert werden können. Abbildung 5.19
zeigt den Verlauf der Einschaltverlustenergie in Abhängigkeit von der Größe der
eingesetzten Pu￿erkapazität der cc-Kaskode (vgl. Abschnitt 3.4.1). Der Ansteuer-
MOSFET wird in diesem Fall einmal möglichst schnell mit einem Gatevorwider-
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stand von RG = 3,3  und einmal möglichst langsam mit einem Gatevorwider-
stand von RG = 100  angesteuert, um dessen Ein￿uss zu verdeutlichen.
Im Falle eines schnell schaltenden Ansteuer-MOSFETs wird das Minimum der
Schaltverluste erreicht, wenn die Pu￿erkapazität genau so groß ist, dass die ge-
samte Gate-Drain-Ladung des JFETs (hier QGD = 49 nC) bei einer möglichst ho-
hen Spannung auf der Pu￿erkapazität zwischengespeichert werden kann, so dass
UCpu￿er  UZ1 (vgl. Abbildung 3.10).
Abbildung 5.19: Einschaltverluste der „capacitor-clamped“ Kaskode in Abhän-
gigkeit der Größe des Pu￿erkondensators Cpu￿er bei einem
Drainstrom von ID = 10A und einer Kühlkörpertemperatur von
THS = 80 °C. Schwarz: RG-MOS = 100 , rot: RG-MOS = 3,3 .
Abbildung 5.20 zeigt die Kurvenverläufe der „capacitor-clamped“ Kaskodewäh-
rend des Ein- und Ausschaltvorganges mit einer Pu￿erkapazität von CPu￿er =
2.2 nF und einem MOSFET-Gatevorwiderstand von RG-MOS = 100W in einem
Doppelpulsschaltversuch mit einer Cree C2D20120D SiC Diode als Freilaufdi-
ode. Die Schaltverzögerung des Si MOSFETs ist durch den Gatevorwiderstand
sehr groß, was sich jedoch auf die eigentliche Schaltgeschwindigkeit der Kas-
kode nur gering auswirkt. Die den Kurvenverläufen der Kondensatorspannung
und JFET Gatespannung überlagerte Schwingung weist eine Periodendauer von
17 ns auf und resultiert aus den Anschlussinduktivitäten des TO-247 Gehäuses
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und der Eingangskapazität des JFETs. Diese Schwingung wird nur durch den
Durchlasswiderstand des Niederspannungs-MOSFET gedämpft. Falls eine höhe-
re Dämpfung nötig wird, kann der Wert des Serienwiderstandes RG in dem Pfad
des Pu￿erkondensators (vgl. Abbildung 3.10) erhöht werden. Die Untersuchun-
gen des Authors [116] haben auch gezeigt, dass sich die Einschaltzeiten und -
verluste maßgeblich durch die Kaskodenbeschaltung beein￿ussen lassen, jedoch
nicht die des Ausschaltvorganges.
Da für den schaltentlasteten Resonanzbetrieb des Vollbrückenwandlers vor al-
lem die Ausschaltverluste gering sein müssen, ist es ausreichend eine „Baliga-
Pair“ Kaskode einzusetzen und diese maximal schnell ausschalten zu lassen. Die
Schaltverluste können dann durch Parallelschaltung von Entlastungskondensa-









































































Abbildung 5.20: Gemessene Kurvenverläufe der „capacitor-clamped“ Kaskode
im Schaltversuch mit einer Pu￿erkapazität von CPu￿er = 2.2 nF
und einem MOSFET-Gatevorwiderstand von RG-MOS = 100W
[116]. (a) Einschaltvorgang und (b) Ausschaltvorgang.
Im Gegensatz zum VJFET verursacht der LVJFET in der Kaskode ähnlich nied-
rige Einschaltverlustenergien, wie die SiC MOSFETs. Wird der LVJFET direkt
angesteuert, sind die Verlustenergien jedoch etwas höher, als bei der Kaskoden-
schaltung und bei den C2M SiC MOSFETs. Dies liegt wiederum an der Strom-
begrenzung des Gatetreiber-ICs und der größeren Gate-Drain-Ladung als bei den
MOSFETs. Der CMF-SiC MOSFET hingegen liegt auf einem ähnlichen Niveau
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wie der LVJFET. Beide Bauteile weisen vergleichbare Gateladungen auf, wodurch
vergleichbare Schaltgeschwindigkeiten und damit Verluste auftreten. Bei höhe-
ren Strömen verursacht der CMF MOSFET jedoch leicht höhere Verluste, da die
Gateströme durch den hohen internen Gatewiderstand von RGint = 5  begrenzt
werden. Vorteile erkennt man daher bei den C2M MOSFETs, welche wesentlich
geringere Einschaltverluste verursachen. Der 80m  C2M MOSFET weist einen
mit dem CMF MOSFET vergleichbaren internen Gatewiderstand von RGint =
4,6  auf, jedoch eine um 37,35 % kleinere Chip￿äche. Der 40m  C2M MOS-
FET hingegen weist einen internen Gatewiderstand von nur noch RGint = 1,8 
und eine mit dem CMFMOSFET vergleichbare Gateladung vonQG = 115 nC auf.
Daher verursacht der 40m  C2MMOSFET trotz größerer Chip￿äche niedrigere
Einschaltverluste als der CMF MOSFET.
5.3 Gegenüberstellung der Bauteile
Anhand der Ergebnisse aus der statischen und dynamischen Charakterisierung
kann an dieser Stelle eine kurze Gegenüberstellung der vermessenen Bauteile
durchgeführt werden. Hinsichtlich des praktischen Einsatzes der Bauteile in re-
sonant getakteten MHz-Wechselrichtern, sind vor allem die folgenden Punkte
von Interesse:
• der spezi￿sche Durchlasswiderstand der Bauteile bei einer Sperrschicht-
temperatur von
Tj = 125 °C
• die maximal abführbare Verlustleistung bei dieser Sperrschichttemperatur
• die Normierung der Verlustleistung auf die Chip￿äche
• die Verlustleistung für die Wechselrichterauslegung aus Kapitel 3.5, Tabel-
le 3.11
Tabelle 5.3 listet für die SiC-Bauteile die absoluten und die spezi￿schen Durch-
lasswiderstände, die maximal abführbaren Verlustleistungen und die maxima-
len Drainströme für eine Sperrschichttemperatur von Tj = 125 °C auf. Für die
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Berechnung der maximal abführbaren Verlustleistungen wird ein thermischer
Übergangswiderstand zwischen Gehäuse und Kühlkörper von 0,3 K/W für eine
Aluminiumoxid-Keramikscheibe mit Wärmeleitpaste angenommen.
Aus den spezi￿schen Durchlasswiderständen der Bauteile bei erhöhter Tem-
peratur erkenntman, dass die selbstleitenden VJFETs die niedrigstenWerte errei-
chen, wohingegen die SiC-MOSFETs und der selbstleitende LVJFET wesentlich
höhereWerte oberhalb von Ron-spec   1,33  ·mm2 aufweisen. Der selbstsperren-
de LVJFET liegt mit Ron-spec = 1,025  ·mm2 dazwischen. Die gleiche Reihenfolge
gilt auch für die Verlustleistungsdichte PV-spec der Bauteile. Aus den Werten ist
erkennbar, dass die VJFETs unter den zuerst auf dem Markt verfügbaren Bautei-
len (SemiSouth, Cree, In￿neon) die höchste Leistungsdichte bieten und immer
noch höhere Werte als neuere Bauteile von United SiC und Cree aufweisen. Un-
ter den noch verfügbaren Bauteilen weisen die selbstleitenden UJN-VJFETs von
United SiC und der C2M-MOSFET von Cree die höchsten Leistungsdichten auf,
wobei die VJFETs mit 0,75 bzw. 0,85  · mm2 wesentlich niedrigere spezi￿sche
Durchlasswiderstände aufweisen. Da die herstellungsbezogenen Bauteilkosten
direkt mit der Chip￿äche skalieren, verursachen die VJFETs die geringsten Ma-
terialkosten für die einzusetzenden Leistungshalbleiter.
Bezieht man die Simulationsergebnisse der Vollbrückenschaltung aus Kapitel
3.5 auf die Messergebnisse für die statischen und dynamischen Transistoreigen-



















































































































































































5.3 Gegenüberstellung der Bauteile
Tabelle 5.4: Erwartete Verlustleistungen der SiC-Transistoren für die Wechsel-
richterauslegung aus Kapitel 3.5 für eine Ausgangsleistung von
PPlasma = 1200W bei einer Betriebsfrequenz von fsw = 2MHz mit
einem Resonanzstrom von IL = 5,6A
PVleit,125 °C PVschalt PVgate PVges  HL
Bauteil / W / W / W / W / %
SJE63 0,98 15,18 1,09 17,24 94,57
SJD85 1,17 11,4 0,63 13,20 95,78
UJN05 0,7 17,28 1,50 19,49 93,90
UJN08 1,17 11,4 0,87 13,45 95,71
Kaskode 1,25 2,22 0,87 4,34 98,57
IJW70 0,86 6,08 2,20 9,14 97,04
CMF20 0,69 24,36 3,58 28,63 91,29
C2M80 1,0 5,72 1,88 8,59 97,22
C2M40 0,59 19,96 3,58 24,13 92,56
DE475 8,08 1,08 4,23 13,39 95,73
Die Ausschaltverlustleistung wird gemäß (2.25) anhand der in den Datenblät-
tern der Bauteile gegebenenAbfallzeiten tf berechnet. Die experimentellenDaten
bestätigen die Datenblattwerte im Falle des nichtentlasteten Schaltvorganges, so
dass diese Werte als Annäherung ausreichen. Für die Kaskodenschaltung muss
die gemessene Stromabfallzeit herangezogen werden. Für einen Resonanzstrom
von IL = 5,6A zeigt sich, dass kein Bauteil seine maximal abführbare Verlustleis-
tung (siehe Tabelle 5.3) übersteigt, weshalb die Kühlkörpertemperatur im Betrieb
unter 80 °C bleiben wird.
Abbildung 5.21 zeigt die Leit- und Schaltverlustleistungen für den gewählten
Arbeitspunkt im Vergleich. Es ist deutlich zu erkennen, dass bei fast allen Bautei-
len die Schaltverlustleistung um ein Vielfaches größer als die Durchlassverlust-
leistung ist. Dies ist damit zu erklären, dass die verwendeten Leistungstransisto-
ren auf einen niedrigenDurchlasswiderstand hin optimiert sind. Einen optimalen
Kompromiss stellt hier die Kaskodenschaltung aus UJN08 SiC VJFET und 30V-
Ansteuer-MOSFET (BSC057N03MS_G, In￿neon Technologies AG, Deutschland)
dar. Bei ihr sind Schalt- und Leitverluste ähnlich groß.
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Abbildung 5.21: Gegenüberstellung der berechneten Leit- (blau) und Schaltver-
lustleistungen (rot) der Transistoren für einen Resonanzstrom
von IL = 5,6A
Abbildung 5.22 zeigt einen graphischen Vergleich der erreichbaren Halbleiter-
wirkungsgrade für einen Vollbrückenwechselrichter bei einer Ausgangsleistung
von PPlasma = 1200W.
Abbildung 5.22: Gegenüberstellung der Halbleiterwirkungsgrade der SiC- und
Si-Transistoren für den gewählten Arbeitspunkt mit einer Aus-
gangsleistung des Vollbrückenwechselrichters von PPlasma =
1200W
Der Halbleiterwirkungsgrad beträgt bis zu  HL = 98,57 %, wenn eine Kasko-
denschaltung eingesetzt wird. Ein vergleichbarer Wirkungsgrad lässt sich nur
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mit dem C2M80 SiC-MOSFET und dem LVJFET erreichen, da bei diesen Bautei-
len die Stromabfallzeiten ähnlich kurz sind.
Alternativ zu den SiC-Bauteilen könnte ein hochfrequenzoptimiertes Si-Bauteil
wie der DE475MOSFET (IXYS RF, USA) eingesetzt werden, welcher einenDurch-
lasswiderstand von ca. RDS(on) = 1  bei erhöhter Sperrschichttemperatur auf-
weist. Die Abfallzeit des Si-HF-MOSFETs beträgt tf = 8 ns und die Ausgangska-
pazität Coss = 190 pF, weshalb dieser äußerst schnell schalten kann. Daran wird
deutlich, dass mit konventionellen Si-HF-MOSFET bei diesen hohen Schaltfre-
quenzen ein vergleichbarer Wirkungsgrad erzielt werden kann, wie mit neuen
SiC-Bauteilen. Die Si-HF-MOSFETs stellen jedoch besondere Anforderungen an
den Leiterplattenentwurf und die Gateansteuerung, welche mit entsprechenden
Gatetreiberbausteinen realisiert werden muss. Damit steigen die Kosten für die
Halbleiter weit über das Niveau der SiC-Transistoren an.
Aus den Ergebnissen dieser Gegenüberstellung lässt sich schlussfolgern, dass
die untersuchten SiC-Leistungstransistoren insgesamt grundsätzlich gut für den
Betrieb in einem MHz-Wechselrichter relativ hoher Ausgangsleistung im kW-
Bereich geeignet sind und ihre Realisierung erst ermöglichen.
5.4 Charakterisierung der
ZVS-Vollbrückenwechselrichter
Die Verlustleistung der Wechselrichter wird gemäß den Beschreibungen in den
Abschnitten 4.3.2 und 4.4.3 gemessen. Zu diesem Zweck wird je ein Vollbrück-
enwechselrichter mit selbstleitenden UJN1208K SiC VJFETs in einer Kaskoden-
schaltung und mit C2M0080120D SiC MOSFETs bestückt und aufgebaut. Die
beiden Vollbrückenwechselrichter werden mit dem gleichen Messaufbau (siehe
Abbildung 4.20) an einem koaxialen 50 -Lastwiderstand (BN 537761, SPINNER
GmbH, Deutschland) in Betrieb genommen, um die Unterschiede zwischen den
SiC MOSFETs und den selbstleitenden SiC VJFETs aufzuzeigen. Hierfür werden
beide Wechselrichter mit demselben Schwingkreis (Ls = 9 µH, Cp = 1120 pF)
bei 2 MHz und einer Zwischenkreisspannung vonUDC = 800V betrieben. Abbil-
dung 5.23 zeigt die Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichtersmit C2M0080-
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120D SiC MOSFETs mit Entlastungskapazitäten von Cext = 300 pF und Abbil-
dung 5.24 die des Wechselrichters mit UJN1208K SiC VJFETs mit Entlastungs-
kapazitäten von Cext = 347 pF. In diesem Beispiel sorgen die Entlastungskapa-
zitäten bei den Wechselrichtern für identische Anstiegsgeschwindigkeiten der
Drain-Source-Spannung von du/dt = 8V/ns. Im direkten Vergleich erreichte der
Wechselrichter mit SiC MOSFETs einen Wirkungsgrad von   = 83,48 % und der
mit SiC VJFETs einen Wirkungsgrad von   = 88,83 %.
Abbildung 5.23: Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters mit C2M0080-
120D SiC MOSFETs beiUDC = 800V mitCext = 300 pF. Die Aus-
gangsleistung beträgt PLast = 1314,7W und der Resonanzstrom
IL = 6,14A. Grün: uGS (t ), blau: uDS (t ), rot: iL (t ).
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Abbildung 5.24: Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters mit UJN1208
SiC VJFET in Kaskodenschaltung bei UDC = 800V mit Cext =
347 pF. Die Ausgangsleistung beträgt PLast = 1379,4W und der
Resonanzstrom IL = 6,16A. Grün: uDS-MOS (t ) = uGS-JFET (t ),
blau: uDS (t ), rot: iL (t ).
Ein Grund für die höheren Verluste im MOSFET-Wechselrichter sind die stär-
ker ausgeprägten Schwingungen, welche in Abbildung 5.24 (a) bei der Drain-
Source- undGate-Source-Spannungwährend der Einschaltdauer erkennbar sind.
Diese zeigen, dass die Kommutierungsinduktivitäten der Halbbrücke und die An-
schlussinduktivitäten des TO-247 Gehäuses einen Schwingkreis mit den Entlas-
tungskapazitäten bilden. Dadurch sind dem Drainstrom Schwingungen überla-
gert, welche höhere Durchlassverluste erzeugen. Die Auswirkungen der Schwin-
gungen sind bei kleineren Entlastungskapazitäten bzw. höheren Resonanzströ-
men noch stärker ausgebildet. An den Kurvenverläufen des VJFET-Wechselrich-
ters sind diese Schwingungen in geringerem Ausmaß erkennbar. Die Ursache
für dieses Verhalten ist die wesentlich schnellere Stromabfallgeschwindigkeit der
SiC-MOSFETs gegenüber der des SiC VJFETs. Die Datenblätter und die dynami-
sche Charakterisierung der Bauteile zeigen Abschaltzeiten von nur 18,4 ns für
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den C2M0080120D MOSFET und 30 ns für den UJN1208K VJFET. Damit entsteht
an den Anschlussinduktivitäten eine fast doppelt so hoher Spannungssprung,
welcher den parasitären Schwingkreis mit den Entlastungskapazitäten anregen
kann. Um diese Verluste zu reduzieren, müsste der SiC-MOSFET mit einem grö-
ßeren externen Gatevorwiderstand ausgeschaltet, um die Stromabfallgeschwin-
digkeit weiter zu reduzieren, oder in einem Gehäuse mit geringerem Induktivi-
tätsbelag eingebaut werden. Zwei Hersteller haben diesem Umstand für aktuelle
Bauteilgenerationen mit den ober￿ächenmontierbaren Gehäusen 7L-D2Pak und
D3Pak Rechnung getragen [131, 132].
Ein anderer Grund sind die Durchlassverluste der intrinsischen Freilaufdiode
des SiC MOSFETs mit einer Vorwärtsspannung von USD = 3,3V [105]. Dadurch
entstehen vielfach höhere Durchlassverluste, als bei der VJFET-Kaskode, welche
rückwärts eingeschaltet wird und bei der Verlustleistung nur durch den Kanal-
widerstand des VJFETs verursacht wird.
Umden Ein￿uss der Spannungsanstiegszeiten auf denWirkungsgrad desWech-
selrichters zu untersuchen, wird mit dem JFET-Wechselrichter eine Messreihe
mit unterschiedlichen Entlastungskapazitäten von 200 pF  Cext  400 pF durch-
geführt. Abbildung 5.25 zeigt die gemessenenWirkungsgradverläufe für den JFET-
Vollbrückenwechselrichter. Die Ausgangsleistung wird über die Zwischenkreiss-
pannung eingestellt und mit einem Richtkoppler gemessen. Anhand der roten
Kurve erkennt man, dass der Wirkungsgradverlauf bei einer Entlastungskapazi-
tät vonCext = 347 pF ab einer Ausgangsleistung von PLast   600Woberhalb aller
anderen Wirkungsgradverläufe liegt.
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Abbildung 5.25: Gemessene Wirkungsgradverläufe des JFET-Vollbrückenwech-
selrichters mit verschiedenen Entlastungskapazitäten bei einer
Betriebsfrequenz von fsw = 2MHz und einer Zwischenkreiss-
pannung bis zu UDC = 800V. Schwarz: Cext = 200 pF, grün:
Cext = 250 pF, violett: Cext = 300 pF, rot: Cext = 347 pF, blau:
Cext = 400 pF.
Die Entlastungskapazität hat damit einen großen Ein￿uss auf die entstehen-
den Verluste im Wechselrichter. Zur Verdeutlichung zeigen Abbildung 5.26 (a)
den Verlauf der Ausgangsleistung des Wechselrichters und (b) den gemessenen
Wirkungsgrad in Abhängigkeit von der Entlastungskapazität für eine Zwischen-
kreisspannung von UDC = 800V. Es ist erkennbar, dass eine optimale Entlas-





Abbildung 5.26: (a) Verlauf der maximalen Ausgangsleistung PLast in Abhängig-
keit von der Größe der eingesetzten Entlastungskapazität Cext
bei einer Betriebsfrequenz von f sw = 2MHz und einer Zwi-
schenkreisspannung von UDC = 800V. (b) Verlauf des gemesse-
nen Wirkungsgrades   in Abhängigkeit von der Entlastungska-
pazität Cext.
Abbildung 5.27 (a - c) zeigt zur Erläuterung der Zusammenhänge die prozen-
tuale Reduzierung der Transistorverluste, des Resonanzstromes und der Aus-
gangsleistung bei Variation der Entlastungskapazität. Die Veränderung der Tran-
sistorverluste wurde über die stationäre Kühlkörpertemperatur desWechselrich-
ters gemessen, weshalb hier keine absoluten Zahlen angegeben sind.
Aus Abbildung 5.27 (a) ist ersichtlich, dass sich die Transistorverluste bis zu
einer Entlastungskapazität von Cext  347 pF sehr stark um bis zu  PVMOS =
 41,83 % reduzieren. Abbildung 5.27 (b) zeigt, dass der Resonanzstrom weiter
sinkt, wodurch auch die Schwingkreisverluste sinken. Zusammen verdeutlicht
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dies, warum der Wirkungsgrad des Wechselrichters bis zu einer Entlastungska-
pazität von Cext  347 pF trotz sinkender Ausgangsleistung weiter steigt und
sein Maximum bei Cext = 347 pF aufweist. Der Wirkungsgrad fällt anschlie-
ßend wieder ab, weil eine weitere Vergrößerung der Entlastungskapazität auf
Cext = 400 pF die Transistorverluste nur noch um weitere 2,4 % reduziert und







Abbildung 5.27: Prozentuale Reduzierung (a) der Transistorverluste  PVMOS, (b)
des Resonanzstromes  Ires und (c) der Ausgangsleistung  PLast
als Funktion der Entlastungskapazität Cext des SiC VJFET-Voll-
brückenwechselrichters bei einer Zwischenkreisspannung von
UDC = 800V und einer Schaltfrequenz von fsw = 2MHz.
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Eine optimal gewählte Kapazität vereint dahermehrere Vorteile. FolgendeAus-
sagen beschreiben die Zusammenhänge der Verlustmechanismen mit der ge-
wählten Entlastungskapazität:
1. Ist die Kapazität zu klein gewählt, ist der Spannungsanstieg während des
Abschaltzeitintervalls sehr steil und die Ausschaltverluste der Transisto-
ren wachsen mit sinkender Kapazität.
2. Der steile Spannungsanstieg erzeugt eine Ausgangsspannung mit einem
hohen Oberschwingungsgehalt. Dieser Oberschwingungsgehalt wird im
Schwingkreis, insbesondere in der Resonanzdrossel, ge￿ltert und in Wär-
me umgewandelt.
3. Ist die Kapazität zu groß gewählt, kann die ZVS-Bedingung nicht mehr
eingehalten werden und die Transistoren schalten nicht mehr ohne Span-
nung ein. Dadurch hebt sich die Reduzierung der Ausschaltverluste ge-
gen die Einschaltverluste auf und der Wirkungsgrad sinkt wieder. Weiter-
hin erzeugen die harten Einschaltvorgänge Verzerrungen der Ausgangs-
spannung, welche wieder als Oberschwingungsgehalt im Resonanzkreis
in Wärme umgewandelt werden.
5.5 Lampencharakterisierung
Die selbst gefertigten Induktionslampen werden an dem JFET-Vollbrückenwech-
selrichter in Betrieb genommen. Abbildung 5.28 zeigt die Versuchslampe Nr. 3
mit einem Pu￿ergasdruck von pAr = 0,3mbar im Betrieb bei einer Lampenleis-
tung von PLampe = 1,1 kW.
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Abbildung 5.28: Fotogra￿e der Versuchslampe Nr. 3 mit einem Pu￿ergasdruck
von pAr = 0,3mbar bei einer Lampenleistung von PLampe =
1,1 kW, betrieben am JFET-Vollbrückenwechselrichter
5.5.1 Strahlstärkeverteilung
Die Abbildung 5.29 zeigt die gemessene Strahlstärkeverteilungskurve der hier
getesteten Induktionslampen, welche mit einer UV-erweiterten Photodiode und
einem optischen Bandpass￿lter um die Wellenlänge von   = 254 nm (67-808,
Halbwertsbreite 10 nm, EdmundOptics Ltd., Großbritannien) aufgenommenwird.
Für die Berechnung der Strahlungsleistung wird eine um die Lampe rotations-
symmetrische Strahlungsverteilung angenommen. Mit dieser Strahlstärkever-
teilungskurve kann der Korrekturfaktor für den 4  -Vollraumstrahler zu krad =
0,7085 berechnet werden. Anhand dieses Korrekturfaktors kann der gesamte UV-
Strahlungs￿uss der Lampe berechnet werden. Hierfür wird das Spektrum ortho-
gonal zur Symmetrieachse der Lampe, also in einem Abstrahlwinkel von 0°, ge-
messen. Anschließend wird die spektrale Bestrahlungsstärke integriert und mit




Abbildung 5.29: Gemessene Strahlstärkeverteilungskurve mit normierter Skala
5.5.2 Hg-Füllung
Abbildung 5.30 zeigt das gemessene Spektrum der Lampe bei einer eingekoppel-
ten Lampenleistung von PLampe = 278,42W. Das Spektrum weist die charakte-
ristische Quecksilberlinie bei   = 254 nm auf, welche wesentlich stärker als alle
anderen Linien ausgeprägt ist und typisch für eine Quecksilberniederdruckentla-
dung ist. Die UV-E￿zienz beträgt in diesem Arbeitspunkt  UV = 21,13 %. Erhöht
man die Lampenleistung weiter, verändert sich das Spektrum der Lampe.
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Abbildung 5.30: Gemessene spektrale Bestrahlungsstärke E der Versuchslampe
Nr. 2 mit einer 3,9 mg Hg-Füllung und einer Lampenleistung
von PLampe = 278,42W. Die gesamte UV-Strahlungsleistung für
den Wellenlängenbereich 200 nm     380 nm beträgt hier
PUV = 58,83W und damit die Lampene￿zienz  UV = 21,13 %.




Abbildung 5.31: Gemessene spektrale Bestrahlungsstärke E der Versuchslampe
Nr. 2 mit einer 3,9 mg Hg-Füllung und einer Lampenleistung
von PLampe = 1118,11W.Die gesamte UV-Strahlungsleistung für
den Wellenlängenbereich 200 nm     380 nm beträgt hier
PUV = 42,66W und damit die Lampene￿zienz  UV = 3,82 %.
Die Hg-Emissionslinie bei 254 nm wird bei der Lampenleistung von PLampe =
1118,11W so stark absorbiert, dass ihre Bestrahlungsstärke nur noch den 0,36-
fachen Wert aufweist, wie bei einer Lampenleistung von PLampe = 278,42W.
Vergleicht man nun die Plasmae￿zienzen der beiden Lampenarbeitspunkte, fällt
diese von  UV = 21,13 % bei PLampe = 278,42W auf nur noch  UV = 3,82 % bei
PLampe = 1118,11W ab. Damit beträgt die UV-Strahlungsleistung mit PUV =
42,66W sogar weniger als die PUV = 58,83W bei einem Drittel der Lampenleis-
tung. Dies hängt mit einem zu hohen Hg-Partialdampfdruck zusammen, welcher
durch eine CS-Temperatur über der idealen Temperatur von TCSopt ⇡ 40 °C für
Hg verursacht wird und verstärkte Selbstabsorption zur Folge hat.
Lösungen für dieses Problem sind die Verwendung eines Amalgams, um den
Hg-Partialdampfdruck über einen weiten Temperaturbereich optimal einzustel-
len und die CS-Temperierung mit Hilfe eines Appendixes oder der gepulste Be-
trieb der Lampe mit hohen Pulsleistungen aber relativ niedriger mittlerer Leis-
tung, die die mittlere Temperatur der Lampe reduziert. Die gleiche Lampe wird
daher mit einer Pulsbreitenmodulation betrieben, mit der die mittlere Lampen-
leistung reduziert wird. Die Pulsspitzenleistung bleibt mit PPuls = 1118,11W je-
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doch sehr hoch. Abbildung 5.32 zeigt beispielhaft die Kurvenverläufe des Wech-
selrichtersystems für diese Betriebsart bei einer Pulspaketdauer von tPuls = 30 µs.
(a)
(b)
Abbildung 5.32: Gemessene Kurvenverläufe des JFET-Wechselrichtersystems im
Pulspaketbetrieb bei einer Zwischenkreisspannung von UDC =
800V. Die Pulspaketdauer beträgt tPuls = 30 µs, die Pulswie-
derholfrequenz fPWM = 5 kHz und die mittlere Lampenleistung
PLampe = 168W. Rot: uDS-M2 (t ) (200 V / div), blau: iL (t ) (5A /
div), grün: uout (t ) parallel zum Lampenausgang (400 V / div),
gelb: uGS-JFET (t ) (20 V / div). (a) zeigt die Pulspakete (50 µs / div)
und (b) die Kurvenverläufe während eines Pulspaketes (500 ns /
div).
Abbildung 5.33 zeigt das zeitlich gemittelt gemessene Spektrum der gepulst
betriebenen Lampe bei einer Pulsdauer von tPuls = 100 µs und einer Pulswieder-
holfrequenz von fPWM = 5 kHz, also einem Aussteuergrad von 50%. Die mitt-
lere Lampenleistung beträgt damit PLampe = 559,1W. Aufgrund des integrie-
renden Messverfahrens liefert dieses Spektrum keine Aussage, um die zeitab-
hängige Lampene￿zienz zu bestimmen. Um die tatsächliche UV-Pulsleistung zu
bestimmen, muss diese mittels UV-erweitertem Si-Avalanche-Photodetektor mit
einem Oszilloskop erfasst werden. Dennoch ist klar ersichtlich, dass die sicht-
baren Emissionslinien von Hg im Vergleich zur 254 nm-Resonanzlinie weniger
intensiv sind wie bei einem kontinuierlichen Lampenbetrieb.
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Abbildung 5.33: Zeitlich gemittelt gemessenes Spektrum der Versuchslampe Nr.
2 mit einer 3,9 mg Hg-Füllung und einer mittleren Lampenleis-
tung von PLampe = 559,1W. Die Pulsleistung der Lampe beträgt
PLampe = 1118,11W. Die gesamte gemittelte UV-Strahlungs-
leistung für den Wellenlängenbereich 200 nm     380 nm
beträgt hier PUV = 60,63W und damit die Lampene￿zienz
 UV = 10,84 %.
Zur Klärung dieses Sachverhalteswird die VersuchslampeNr. 2mit Pulsdauern
von tPuls = 100, 40, 30 und 20 ￿s betrieben, um die Lampentemperatur schritt-
weise zu reduzieren. Abbildung 5.34 und 5.35 zeigen die zeitlichen Verläufe der
umgerechneten UV-Strahlungsleistung und des Lampenstromes in der Reihen-
folge abnehmender Pulsdauer. Der Si-Avalanche-Photodetektor weist eine Zeit-






Abbildung 5.34: Zeitliche Verläufe des Lampenstromes und der UV-Strahlungs-
leistung bei Pulsbetrieb der Versuchslampe Nr. 2 während der





Abbildung 5.35: Zeitliche Verläufe des Lampenstromes und der UV-Strahlungs-
leistung bei Pulsbetrieb der Versuchslampe Nr. 2 während der
Pulspakete für (a) tPuls = 30 µs und (b) tPuls = 20 µs
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Es ist deutlich erkennbar, dass, wie in Abbildung 5.34 (a) gezeigt, bei einer
Pulsdauer von tPuls = 100 µs die maximale Strahlungsleistung der Lampe auf
bis zu P̂254 nm ⇡ 95W ansteigt und während des Pulses auf P254 nm ⇡ 50W ab-
fällt. Durch eine Reduzierung der Pulsdauer auf tPuls = 40 µs erreicht die UV-
Strahlungsleistung ihr Maximum bei P̂254 nm ⇡ 108W (vgl. Abbildung 5.34 (b)),
um anschließend wieder auf P̂254 nm ⇡ 70W abzufallen. Eine weitere Verkürzung
der Pulsdauer hat keinen weiteren positiven E￿ekt mehr auf die maximale UV-
Strahlungsleistung. Bei einer Pulsdauer von tPuls = 20 µs ist die mittlere Lampen-
leistung nicht mehr ausreichend, um die CS-Temperatur des Lampenkörpers auf
optimale Werte zu bringen, wodurch das Maximum der UV-Strahlungsleistung
nur noch einem Maximalwert von P̂254 nm ⇡ 45W erreicht. Dennoch muss man
an dieser Stelle erwähnen, dass die E￿zienz der Generierung der 254 nm-Emis-
sionslinie während des Pulses einen Wert von bis zu  254 nm = 11,82 % erreicht.
Dies ist eine Steigerung um den Faktor 3 gegenüber dem kontinuierlichen Be-
trieb. Weiterhin ist bei allen Pulsen zu erkennen, dass das Ausgangssignal des
UV-Detektors nach Erreichen seines Maximums wieder abfällt.
Im kontinuierlichen Betrieb bei hoher Lampenleistung sinkt die Bestrahlungs-
stärke der 254 nm-Emissionslinie und die der 436 nm-Emissionslinie steigt, was
durch verstärkte Reabsorption der Resonanzlinie hervorgerufen wird.
Daher könnteman vermuten, dass im Pulsbetriebwährend desAbfalls der 254 nm-
Strahlungsleistung ein gleichzeitiger Anstieg der 436 nm-Linie statt￿ndet. Daher
wurde das dynamische Verhalten der Emissionslinie bei 436 nm für die gleichen
Pulsdauern aufgenommen. Abbildung 5.36 zeigt die Verläufe der Photodetektor-
Ausgangsspannungen beider Emissionslinien für die Pulszeiten (a) tPuls = 40 µs
und (b) tPuls = 100 µs für die gleiche Pulspaketleistung von PPuls = 1118,11W,
wie sie in Abbildung 5.34 und 5.35 appliziert wird. Man kann sehr deutlich er-
kennen, dass die Ausgangssignale für beide Emissionslinien einen zeitlich iden-
tischen Verlauf aufweisen. Man kann daher ausschließen, dass die Reduzierung
der 254 nm-Bestrahlungsstärke allein durch Reabsorption hervorgerufen wird,





Abbildung 5.36: Zeitliche Verläufe der Ausgangsspannung des Avalanche-Pho-
todetektors für die Emissionslinien bei 254 nm und 436 nmwäh-
rend der Pulspakete für (a) tPuls = 40 µs und (b) tPuls = 100 µs
Das Verhältnis der Strahlungsleistungen der beiden Emissionslinien ist in Ab-
bildung 5.37 dargestellt. Man kann deutlich erkennen, dass das Verhältnis der
beiden Strahlungsleistungen ab einem Pulsaussteuergrad von d = 15 % wieder




Abbildung 5.37: Verhältnis der gemessenen Bestrahlungsstärken der Emissions-
linien bei 254 nm und 436 nm im Pulsbetrieb der Versuchslampe
Nr. 2 bei einer Pulsleistung von PPuls = 1118,11W. Mit steigen-
der mittlerer Leistung verschiebt sich das Verhältnis zum Nach-
teil der 254 nm-Emissionslinie.
Wie zuvor bereits erwähnt, erreicht die UV-E￿zienz der Versuchslampe Nr.
2 bei kleiner Lampenleistung  UV = 21,13 %, obwohl konventionelle Hg-Nie-
derdrucklampen E￿zienzen bis zu 40 % aufweisen [133]. Wie im Pulsbetrieb ge-
zeigt, liegt die Ursache hierfür im Pu￿ergasdruck von pAr = 1,2mbar, welcher
aufgrund der hohen Elektronendichte zu einer ausgeprägten Aufheizung des
Pu￿ergases und damit bereits bei kleiner Lampenleistung zu einer überhöhten
CS-Temperatur führt. Dadurch steigt der Hg-Partialdampfdruck an, was wie-
derum für eine verstärkte Reabsorption der 254 nm-Emissionslinie und die ver-
stärkte Anregung der 436 nm-Emissionslinie sorgt. Aus diesem Grund, wird die
Versuchslampe Nr. 3 (dA = 110mm) zunächst mit einem Pu￿ergasdruck von
pAr = 0,6mbar gefüllt. Zusätzlich wird die Lampe über einen Bereich der CS-
Temperatur von 40 °C  TCS  65 °C bei einer Lampenleistung von PLampe =
445W vermessen. Bei dieser Lampenleistung füllt die Entladung das Lampen-
volumen vollständig aus und stellt damit die untere Leistungsgrenze dar, bei der
eine CS-Temperierung funktioniert. Abbildung 5.38 zeigt das Spektrum der Lam-
pe bei einer CS-Temperatur von TCS = 50 °C.
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Abbildung 5.38: Gemessene spektrale Bestrahlungsstärke E der Versuchslam-
pe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar bei einer Lampenleistung von
PLampe = 446,67W und einer eingestellten CS-Temperatur
von TCS = 50 °C. Die 254 nm-Strahlungsleistung beträgt hier
P254 nm = 97,28W und damit die Lampene￿zienz  254 nm =
21,78 %.
Es ist ein Linienspektrum zu sehen, bei dem die 254 nm-Emissionslinie rela-
tiv die höchste Bestrahlungsstärke aufweist. Die Bestrahlungsstärken der Emis-
sionlinien bei 436 nm und 254 nm betragen B436 nm = 0,124W/m2 bzw. B254 nm =
2,34W/m2. Zum Vergleich betragen die Bestrahlungsstärken im Spektrum der
Versuchslampe Nr. 2 (siehe Abbildung 5.30) B436 nm = 0,11W/m2 bzw. B254 nm =
1,41W/m2, bei einer Lampenleistung von PLampe = 278,42W. Das bedeutet eine
Steigerung der 254 nm-Strahlungsleistung der Versuchslampe Nr. 3 um das 1,66-
fache, wohingegen die Lampenleistung nur um das 1,60-fache höher ist. Daher
erreicht die VersuchslampeNr. 3mit 254 nm = 21,78 % eine um  254 nm = +3,74 %
signi￿kant höhere 254 nm-Strahlungsausbeute, als die Versuchslampe Nr. 2 mit
 254 nm = 18,04 %. Abbildung 5.39 zeigt den Verlauf des Lampenwirkungsgrades
der 254 nm-Strahlung der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar als Funktion
der am Appendix eingestellten CS-Temperatur.
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Abbildung 5.39: Gemessene E￿zienz der 254 nm-Strahlungsleistung der Ver-
suchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar als Funktion der am Ap-
pendix eingestellten CS-Temperatur bei einer Lampenleistung
von PLampe = 445W
Daraus kann man erkennen, dass die höchste 254 nm-Strahlungsausbeute bei
der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar erst bei einer CS-Temperatur von
TCS = 50 °C erreicht wird. Abbildung 5.40 zeigt das Verhältnis der Bestrahlungs-
stärken der 254 nm- und 436 nm-Emissionslinien. Daraus kann man indirekt er-
kennen, ab welcher CS-Temperatur aufgrund der höheren Hg-Teilchendichte,
eine verstärkte Selbstabsorption der 254 nm-Resonanzlinie bzw. Anregung der
436 nm-Emissionslinie beginnt.
Abbildung 5.40: Verhältnis der gemessenen Bestrahlungsstärken der 254 nm-
und 436 nm-Emissionslinie bei unterschiedlichen CS-
Temperaturen und einer Lampenleistung von PLampe = 445W
der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar
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Dass die höchste UV-E￿zienz bei einer gemessenen CS-Temperatur vonTCS =
50 °C erreicht wird, lässt sich zunächst nur durch die Entstehung eines weiteren
lokalen CS an dem großen Lampenkörper erklären. Um dieses Problem auszu-
schließen, wird die Lampe auch mit höherer Lampenleistung betrieben. Daher
zeigt Abbildung 5.41 (a) die gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissi-
onslinie P254 nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar für unterschiedliche
Lampenleistungen 445W  PLampe  750W und (b) die dazugehörige E￿zienz
bei einer CS-Temperatur von TCS = 40 °C.
(a)
(b)
Abbildung 5.41: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie
P254 nm und (b) die Ausbeute  254 nm dieser Strahlung als Funk-
tion der Lampenleistung PLampe der Versuchslampe Nr. 3 mit
pAr = 0,6mbar für eine CS-Temperatur von TCS = 40 °C
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Es ist deutlich erkennbar, dass die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionsli-
nie mit der Lampenleistung zunächst steigt. Ab einer Lampenleistung von
PLampe = 610W sinkt die 254 nm-Strahlungsleistung und nimmt die Ausbeute
der 254 nm-Strahlung der Lampe jedoch stark ab. So kann mit einer Steigerung
der Lampenleistung von PLampe = 445W auf PLampe = 610W, was  PLampe =
+37,08 % entspricht, eine Erhöhung der Strahlungsleistung um  P254 nm = 27W,
was 33,12 % entspricht, erzielt werden. Betrachtet man das Verhältnis der Be-
strahlungsstärken der 254 nm- und 436 nm-Emissionslinien zueinander, wie in
Abbildung 5.42 dargestellt, erkennt man, dass die 254 nm-Emissionslinie bei der
höchsten Lampenleistung wieder relativ stärker erscheint, als die 436 nm-Emis-
sionslinie, obwohl die eingekoppelte elektrische Lampenleistung größer und die
254 nm-Strahlungsleistung tatsächlich kleiner sind (siehe Abbildung 5.41 (a)).
Dies lässt darauf schließen, dass die elektrische Leistung verstärkt in die Auf-
heizung des Pu￿ergases investiert wird.
Abbildung 5.42: Verhältnis der gemessenen Bestrahlungsstärken der Emissions-
linien bei 254 nm und 436 nm E254 nm/E436 nm in Abhängigkeit
von der Lampenleistung PLampe der Versuchslampe Nr. 3 mit
pAr = 0,6mbar für eine CS-Temperatur von TCS = 40 °C
Um diesen E￿ekt weiter zu untersuchen, wird die Lampe mit unterschiedli-
chen CS-Temperaturen bei Lampenleistungen bis zu PLampe = 1000W betrieben.
In Abbildung 5.43 (a)-(c) sind daher die Strahlungsleistung der 254 nm-Emis-
sionslinie P254 nm, der Wirkungsgrad  254 nm und das Verhältnis der beiden Be-
strahlungsstärken der Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm E254 nm/E436 nm als






Abbildung 5.43: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie
P254 nm, (b) Wirkungsgrad  254 nm und (c) Verhältnis der beiden
Bestrahlungsstärken der Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm
E254 nm/ E436 nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar
als Funktion der CS-Temperatur TCS bei variierter Lampenleis-
tung. (grün, ): PLampe = 445W, (violett, ): PLampe = 610W,
(schwarz,  ): PLampe = 675W, (rot, ): PLampe = 759W, (blau,
): PLampe = 1000W
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Die Ergebnisse zeigen, dass die Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionsli-
nie und ihre E￿zienz mit steigender Lampenleistung abnehmen. Anhand der
Verhältnisbildung der Bestrahlungsstärke der beiden Emissionslinien bei 254 nm
und 436 nm in Abbildung 5.43 (c) erkennt man, dass eine über PLampe = 610W
hinaus steigende Lampenleistung nicht zu einer verstärkten Anregung der
436 nm-Emissionslinie führt, sondern nur die Erhöhung des Hg-Partialdampf-
druckes. Stattdessen bleibt das Verhältnis der beiden Bestrahlungsstärken bei
gleicher CS-Temperatur für steigende Lampenleistungen annähernd auf gleichem
Niveau wie bei einer kleinen Lampenleistung von nur PLampe = 445W. Es ist da-
her davon auszugehen, dass durch zusätzlich eingekoppelte elektrische Leistung
ein höheres E-Feld im Plasma induziert wird, welches die Elektronen stärker be-
schleunigt. Dadurch verschiebt sich das Maximum der Energieverteilungsfunk-
tion der Elektronen (eng. „electron energy distribution function“, EEDF) zu hö-
heren Werten. Dies hat weitere Prozesse zur Folge:
1. Durch die höhere Elektronenenergie steigt die Wahrscheinlichkeit, ange-
regte Hg-Atome in den metastabilen Zuständen 63P0 und 63P2 auf den
73S1-Zustand anzuregen. Dadurch entsteht 436 nm-Strahlung. Dies
schränkt die Ausbeute der 254 nm-Strahlung vorrangig bei hohen Strom-
dichten ein. [134]
2. Eine höhere mittlere Elektronenenergie steigert auch die Wahrscheinlich-
keit Hg-Atome direkt zu ionisieren, so dass die Elektronendichte ne steigt.
Die dabei enstehendenHg+-Ionen stehen dann so lange nicht für die Strah-
lungsgenerierung zur Verfügung, bis sie mit einem freien Elektron rekom-
binieren.
3. Der hohe Plasmastrom hat eine hohe Elektronendichte zur Folge, wodurch
auch dieWahrscheinlichkeit zweistu￿ger Prozesse stark zunimmt. Hierbei
werden Ar-Atome durch einen ersten Elektronenstoß in einen metastabi-
len Zustand versetzt. Diese metastabilen Ar⇤-Atome können folgende Re-
aktionen eingehen:
a) Durch einen zweiten Elektronenstoß können metastabile Ar⇤-Atome
ionisiert werden, vgl. (5.1) [135]. Die entstehenden Ar+-Ionen rekom-
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binieren mit freien Elektronen, vgl. (5.2), wodurch weniger Elektro-
nen für strahlungsgenerierende Stöße mit Hg zur Verfügung stehen.
Ar⇤ + e ! Ar+ + e (5.1)
Ar+ + e ! Ar (5.2)
b) Metastabile Ar⇤-Atome besitzen eine Energie von etwa 11 eV und
weisen eine Lebensdauer vonmehrerenMillisekunden auf. Hg hinge-
gen weist eine Ionisierungsenergie von 10,4 eV auf. Durch Penning-
Ionisation kann ein Stoß zwischen metastabilem Ar⇤ und Hg die Io-
nisation von Hg initiieren, vgl. (5.3) [136]. Dadurch steigt die Anzahl
freier Elektronen und die Hg+-Ionen stehen nicht für die Strahlungs-
generierung zur Verfügung.
Ar⇤ + Hg! Ar + Hg+ + e (5.3)
Zweistu￿ge Prozessewerden bei hohen Elektronendichtenwahrscheinlicher und
konkurrieren mit den anregenden Elektronenstößen, welche die 254 nm und
436 nm-Strahlung erzeugen. Grundsätzlich wird die Elektronendichte mit der
Plasmaleistung bzw. dem Plasmastrom erhöht.
Diesen Prozessen lässt sich am Beispiel der Versuchslampe Nr. 3 o￿ensichtlich
durch die Erhöhung des Hg-Partialdampfdruckes über die CS-Temperatur etwas
entgegenwirken, weil dadurch die Hg-Dichte steigt. Auf diesem Wege kann die
Wahrscheinlichkeit erhöht werden, ein Hg-Atom zu ionisieren oder anzuregen,
bevor ein Ar-Atom in denmetastabilen Zustand angeregt wird. Den besten Kom-
promiss aus E￿zienz und Strahlungsleistung weist die Versuchslampe Nr. 3 mit
pAr = 0,6mbar bei einer Lampenleistung von PLampe = 610W auf.
Um nun den optimalen Arbeitspunkt der Lampe im hochbelasteten kontinu-
ierlichen Betrieb feststellen zu können, wird die Strahlungsleistung der 254 nm-
Emissionslinie während des Lampenhochlaufes beobachtet. Während des Hoch-
laufs der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar bei einer Lampenleistung von
PLampe = 1000W kann nach einer Hochlaufzeit von tHochlauf = 15min ein Ma-
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ximum der Strahlungsleistung von P̂254 nm = 167,54W festgestellt werden, was
einer E￿zienz von  254 nm = 16,38 % entspricht. Eine längere Betriebsdauer ver-
ursacht ein Absinken der UV-Strahlungsleistung. Nach diesem Lampenhochlauf
beträgt die Temperatur des Lampenkörpers TLampe = 336 °C. Im stationären Be-
trieb stellt sich jedoch eine Temperatur von bis zu TLampe = 465 °C ein.
Um nun das Vorhandensein von Hg-Atomen im Lampenkörper auszunutzen
und die Pu￿ergasaufheizung zu reduzieren, stellt der Pulsbetrieb der Lampe nun
eine weitere Möglichkeit dar, um die E￿zienz zu steigern. Zu diesem Zweck
wurde die Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar kontinuierlich mit PLampe =
1000W betrieben und der Appendix auf eine CS-Temperatur vonTCS = 40 °C ge-
kühlt. Nach Erreichen eines stationären Zustandes, wird der Lampenbetrieb auf
den gepulsten Betrieb mit Pulsbreiten von tPuls = 20 µs umgestellt. Hierbei kann
mittels dynamischer Messung mit dem Si-Avalanche-Photodetektor eine Stei-
gerung der 254 nm-Strahlungsleistung um den Faktor 2,43 während des Pulses
festgestellt werden. Dadurch steigt die maximale Strahlungsleistung der 254 nm-
Emissionslinie auf P̂254 nm = 407,12Wwährend des Pulses. Dies entspricht einer
maximalen E￿zienz von  254 nm = 39,80 %. Die mittlere Strahlungsleistung sinkt
durch den Aussteuergrad von dPuls = 10 % jedoch auf P254 nm = 40,71W.
Der Pu￿ergasdruck beein￿usst bei Niederdrucklampen maßgeblich die E￿zi-
enz. Um diese für die Versuchslampe Nr. 3 nochmals zu steigern, wird der Puf-
fergasdruck auf pAr = 0,3mbar gesenkt. Damit lässt sich die Wahrscheinlichkeit
der Elektronenstöße mit den Pu￿ergasatomen senken. Dadurch sollte eine höhe-
re Lampenleistung als PLampe   610W mit höherer E￿zienz einkoppelbar sein.
Abbildung 5.44 zeigt die gemessenen Werte für die 254 nm-Strahlungsleistung,
ihre E￿zienz und das Verhältnis der 254 nm- zur 436 nm-Bestrahlungsstärken
in Abhängigkeit von der Lampenleistung für eine konstante CS-Temperatur von






Abbildung 5.44: (a) Gemessene 254 nm-Strahlungsleistung, (b) E￿zienz der
254 nm-Strahlungserzeugung und (c) das Verhältnis der 254 nm-
und 436 nm-Bestrahlungsstärken als Funktionen der Lampen-
leistung bei einer CS-Temperatur vonTCS = 40 °C der Versuchs-
lampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar.
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Es ist deutlich am Kurvenverlauf in Abbildung 5.44 (a) zu erkennen, dass die
254 nm-Strahlungsleistung bei konstanter CS-Temperatur bis zu einer Lampen-
leistung von PLampe = 1050W konstant ansteigt. Erst darüber hinaus fällt die
254 nm-Strahlungsleistung wieder ab. Die Messungen bei höherem Pu￿ergas-
druck von pAr = 0,6mbar (siehe Abbildung 5.41 (a)) zeigen, dass die 254 nm-
Strahlungsleistung bereits ab einer Lampenleistung von PLampe = 610W absinkt.
Im Vergleich zu den Ergebnissen der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar,
liegt die E￿zienz der 254 nm-Strahlungserzeugung bei einer Lampenleistung von
PLampe = 580W im stationären Betrieb zwar bei nur  254 nm = 10,64 % (sie-
he Abbildung 5.44 (b)), bei höherer Lampenleistung steigt sie jedoch auf bis zu
 254 nm = 14,19 % (vgl.  254 nm = 7,46 % bei PLampe = 1000W mit pAr = 0,6mbar).
Darüber hinaus lässt sich an Abbildung 5.44 (c) erkennen, dass das Verhältnis
der Bestrahlungsstärken der 254 nm- und 436 nm-Linie niedriger ausfällt, als in
Abbildung 5.42 bei höherem Pu￿ergasdruck.
Abbildung 5.45 zeigt die gemessene 254 nm-Strahlungsleistung und die 254 nm-
Strahlungsausbeute der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar als Funktion der
eingestellten CS-Temperatur für verschiedene Lampenleistungen, sowie das Ver-
hältnis der beiden Bestrahlungsstärken der beiden Emissionslinien bei 254 nm
und 436 nm. An der blauen Kurve für eine Lampenleistung von
PLampe = 1000W ist deutlich erkennbar, dass die optimale CS-Temperatur bei







Abbildung 5.45: (a) Gemessene Strahlungsleistung der 254 nm-Emissionslinie
P254 nm, (b) Wirkungsgrad  254 nm und (c) Verhältnis der beiden
Bestrahlungsstärken der Emissionslinien bei 254 nm und 436 nm
E254 nm/ E436 nm der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar
als Funktion der CS-Temperatur TCS bei Lampenleistungen von
PLampe = 565W (schwarz,  ), PLampe = 850W (rot, ) und
PLampe = 1050W (blau, ).
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Ein Vergleich der absoluten Bestrahlungsstärke der 436 nm-Emissionslinie für
beide Pu￿ergasdrücke ist in Abbildung 5.46 dargestellt. So wird deutlich, dass für
den niedrigeren Pu￿ergas von pAr = 0,3mbar eine signi￿kant höhere Bestrah-
lungsstärke der 436 nm-Linie gemessen wurde, als für den höheren Pu￿ergas-
druck von pAr = 0,6mbar.
Abbildung 5.46: Gemessene absolute Bestrahlungsstärke E der 436 nm-Emis-
sionslinie als Funktion der Lampenleistung für die Versuchslam-
pe Nr. 3 mitpAr = 0,6mbar (schwarz, ) undpAr = 0,3mbar (rot,
) Pu￿ergasdruck bei einer CS-Temperatur von TCS = 40 °C.
Die Ursache für das Verhalten der Versuchslampe Nr. 3 bei unterschiedlichen
Pu￿ergasdrücken lässt sich am besten anhand der spektral aufgelösten Bestrah-
lungsstärke E erklären. Daher zeigt Abbildung 5.47 (a) das Spektrum der Ver-
suchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar und (b) mit pAr = 0,3mbar für eine Lam-
penleistung von PLampe = 1000W. Die CS-Temperatur war für den höheren Puf-





Abbildung 5.47: Gemessene spektrale Bestrahlungsstärke E der Versuchslampe
Nr. 3 bei einer Lampenleistung von PLampe = 1000W. (a) pAr =
0,6mbar, TCS = 50 °C. (b) pAr = 0,3mbar, TCS = 40 °C.
Die Spektren zeigen, dass mit einem niedrigeren Pu￿ergasdruck insgesamt
eine größere Strahlungsleistung generiert wird. Besonders au￿ällig ist hierbei je-
doch, dass die Bestrahlungsstärke der Emissionslinien bei 313 nm, 365 nm, 404 nm,
436 nm sowie 546 nm im Spektrum der Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar
höher ist, als bei höherem Pu￿ergasdruck. Wie bereits in Abbildung 5.43 (b) auf
S. 193 zu sehen ist, liegt die optimale CS-Temperatur bei einem Pu￿ergasdruck
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von pAr = 0,6mbar nicht im Bereich um TCS ⇡ 40 °C, sondern bei TCS ⇡ 50 °C.
Daraus kann geschlossen werden, dass bei dem höherem Pu￿ergasdruck von
pAr = 0,6mbar ein größerer Anteil der eingekoppelten elektrischen Leistung
durch die Aufheizung des Pu￿ergases verloren geht, was indirekt über die Au-
ßentemperatur der Lampe festgestellt werden kann. Die maximale Temperatur
beträgt bei dem Pu￿ergasdruck von pAr = 0,6mbarTLampe ⇡ 465 °C und bei pAr =
0,3mbar TLampe ⇡ 365 °C (Die Temperatur wurde mit einer Fluke Ti400 Wärme-
bildkamera mit einer Genauigkeit von ±2% gemessen). Aus diesem Grund steht
bei dem niedrigen Pu￿ergasdruck von pAr = 0,3mbar mehr elektrische Leistung
für die Strahlungserzeugung zur Verfügung.
Im Vergleich zu den vorherrschenden Stromdichten in konventionellen In-
duktionslampen von  Plasma = 0,36A/cm2 [5], werden in Versuchslampe Nr. 3,
bei den hier eingekoppelten Lampenleistungen, Stromdichten bis zu  Plasma 
2,21A/cm2 erreicht. Abbildung 5.48 zeigt zur Verdeutlichung die Plasmastrom-
dichte  Plasma als Funktion der Lampenleistung PLampe.
Abbildung 5.48: Mittlere Plasmastromdichte  Plasma in Abhängigkeit von der
Lampenleistung PLampe
Dies entspräche bei den in [137, 138] untersuchten Ringentladungslampen ei-
nem Plasmastrom von IPlasma = 40A. Aus diesem Grund tragen verschiedene
E￿ekte zur E￿zienzreduzierung bei. Zunächst steigt durch die hohe Stromdich-
te die Elektronendichte und damit die Rate von ionisierenden Stößen an. Es kann
eine Ionisierung von Hg in mehreren Stufen erfolgen [5, 138]. Durch die gleich-
zeitig hohe Leistung und damit einem starken E-Feld, gewinnen die freien Elek-
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tronen an zusätzlicher Energie, die zur Anregung höherer Hg-Zustände führt.
Weiterhin kann Kataphorese dazu beitragen, dass insgesamt weniger Hg-Atome
angeregt werden. Durch eine stärkere ambipolare Di￿usion der Hg-Ionen als
die freie Rückdi￿usion der Hg-Atome bei großen Stromdichten [5,137–139] ent-
steht eine Hg-Verarmung im Hauptplasma, wodurch die Rate von Ionisierungs-
stößen von Hg sinkt und so Elektronenstöße mit Pu￿ergasatomen dominieren.
Aiura [137] zeigt zwar, dass sich die Kataphorese weniger stark ausbildet, als
Lister [138] und Fang [139] erwarten, jedoch könnte sie bei den hier erzeug-
ten Stromdichten immer noch einen signi￿kanten Beitrag leisten. Aus den von
der Versuchslampe Nr. 3 erzeugten Spektren lässt sich jedoch kein quantitativer
Rückschluss auf die Auswirkung dieses E￿ektes tre￿en.
Zur Bestimmung der maximal möglichen E￿zienz, wird die auf Raumtempe-
ratur abgekühlte Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar mit einem auf TCS =
40 °C vortemperierten Appendix und mit de￿nierter Lampenleistung eingeschal-
tet. Während dieses Lampenhochlaufes wird die 254 nm-Strahlungsleistung ge-
messen. Abbildung 5.49 zeigt die maximale 254 nm-Strahlungsleistung P254 nm






Abbildung 5.49: (a) Gemessene maximale 254 nm-Strahlungsleistung und (b)
254 nm-Strahlungsef￿zienz als Funktion der Lampenleistung
während des Lampenhochlaufs der Versuchslampe Nr. 3 mit
pAr = 0,3mbar und TCS = 40 °C
Die Kurvenverläufe zeigen eindeutig, dass die maximale E￿zienz höher als
die im stationären Betrieb erreichbare E￿zienz liegt. Diese Messwerte können
bereits nach einer Messzeit von unter zehn Minuten festgestellt werden. Im Ver-
gleich zu den Messungen der Versuchslampe Nr. 3 mit höherem Pu￿ergasdruck
zeigt sich außerdem, dass insgesamt höhere E￿zienzen über den gesamten Leis-
tungsbereich erzielbar sind (vgl. Abbildung 5.41). Anhand des Spektrums in Ab-
bildung 5.50 für eine Lampenleistung von PLampe = 1000W kann man den Un-




Abbildung 5.50: Gemessene spektrale Bestrahlungsstärke E der Versuchslam-
pe Nr. 3 bei einer Lampenleistung von PLampe = 1000W mit
pAr = 0,3mbar undTCS = 40 °C. Das Spektrumwurde nach einer
Hochlaufzeit von tmess = 5min aufgenommen.
Das Spektrumweist eine im Vergleich zur 436 nm-Bestrahlungsstärke wesent-
lich höhere 254 nm-Bestrahlungsstärke auf, was typisch für eine Niederdruck-
entladung ist. Eine Veränderung des Spektrums zu höheren Bestrahlungsstärken
von Emissionslinien höhererWellenlängeweist daher auf eine Erhöhung des Hg-
Partialdampfdruckes im Plasmavolumen aufgrund der höheren Pu￿ergastempe-
ratur hin. Diesem Verhalten wird in konventionellen Induktionslampen mit dem
Einsatz eines Amalgams entgegengewirkt [22, 92, 140].
Elektrische Eigenschaften
Aus der Messung des Lampenstromes und der -spannung, sowie der Lampen-
leistung, kann die Lampenimpedanz berechnet werden. Anschließend können
daraus, mittels derWindungszahlN des Lampenkopplers, der Plasmawiderstand
RPlasma und die Plasmainduktivität LPlasma der Lampe berechnet werden. Die bei-
den Parameter der Versuchslampe Nr. 3 sind in Abbildung 5.51 a) und b) jeweils
für die beiden Pu￿ergasdrücke pAr = 0,3mbar und pAr = 0,6mbar als Funktion





Abbildung 5.51: a) Plasmawiderstand RPlasma und b) -induktivität LPlasma der Ver-
suchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar (schwarz,  ) und pAr =
0,3mbar (rot, ) als Funktion der Lampenleistung PLampe bei
einer CS-Temperatur von TCS = 40 °C
Aus den Kurvenverläufen in Abbildung 5.51 geht hervor, dass Plasmawider-
stand und -induktivität mit steigender Leistung bei beiden Lampen sinken. Je-
doch sinken Plasmawiderstand und -induktivität der Lampe mit pAr = 0,6mbar
stärker mit der Lampenleistung, als bei der Lampe mit pAr = 0,3mbar. Die Ab-
hängigkeit der beiden Größen von der CS-Temperatur hingegen ist in Abbil-
dung 5.52 für die Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar für Lampenleistun-
gen von 445W  PLampe  1000W und in Abbildung 5.53 für die Lampe mit





Abbildung 5.52: a) Plasmawiderstand RPlasma und b) -induktivität LPlasma der Ver-
suchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar als Funktion der CS-Tem-
peratur für verschiedene Lampenleistungen: PLampe = 445W
(grün, ), PLampe = 610W (violett, ), PLampe = 675W






Abbildung 5.53: a) Plasmawiderstand RPlasma und b) -induktivität LPlasma der Ver-
suchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar als Funktion der CS-
Temperatur für verschiedene Lampenleistungen. (schwarz,  ):
PLampe = 580W, (rot, ): PLampe = 780W, (blau, ): PLampe =
1050W.
Aus den Messwerten wird deutlich, dass sich der Widerstand und die Induk-
tivität des Plasmas nur geringfügig mit der CS-Temperatur ändern. Mit steigen-
der CS-Temperatur ist eine Reduzierung des Plasmawiderstandes aufgrund der
erhöhten Anzahl von Hg-Atomen zu erwarten. Bei einem Pu￿ergasdruck von
pAr = 0,6mbar steigt dieser jedoch mit der CS-Temperatur leicht an, wie in Ab-
bildung 5.52 zu erkennen ist. Bei einem Pu￿ergasdruck pAr = 0,3mbar hingegen
sinkt der Plasmawiderstand ab einer CS-Temperatur von TCS > 40 °C leicht ab.
Wie bereits durch Abbildung 5.51 vermutet, zeigen beide Plasmaparameter der
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Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,6mbar eine stärkere Abhängigkeit von der
Lampenleistung (siehe Abbildung 5.52), als mit niedrigerem Pu￿ergasdruck von
pAr = 0,3mbar (siehe Abbildung 5.53). Bei dem kleinerem Pu￿ergasdruck von
pAr = 0,3mbar liegt der Plasmawiderstand auch bei kleiner Lampenleistung un-
ter RPlasma  50m . Dies ist durch die größere Beweglichkeit der Elektronen bei
niedrigerem Pu￿ergasdruck bedingt.
Die U-I-Kennlinie der Versuchslampe Nr. 3 weist für beide Pu￿ergasdrücke
einen positiven di￿erenziellenWiderstand r Plasma auf, wie in Abbildung 5.54 ge-
zeigt. Der di￿erenzielle Widerstand der Versuchslampe Nr. 3 beträgt r Plasma =
15,38m  bei pAr = 0,6mbar und r Plasma = 23,72m  bei pAr = 0,3mbar. Dies
entspricht auch den Ausführungen von Fang [139], der dieses Verhalten für stei-
gende Plasmastromdichten festgestellt hat.
Abbildung 5.54: Gemessene U-I-Kennlinie der VersuchslampemitpAr = 0,3mbar
(rot, ) und pAr = 0,6mbar (schwarz,  )
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6 Bewertung des Gesamtsystems
Lampe & Wechselrichter
Die in dieser Arbeit vorgestellten theoretischen Betrachtungen und experimen-
tellen Untersuchungen von amMarkt verfügbaren SiC FETs zeigen, dass die Ver-
wendung von unipolaren SiC FETs für die Realisierung vonMHz-Wechselrichtern
nicht nur Vorteile gegenüber dem Einsatz von Si FETs bringen, sondern auch
Ausgangsleistungen im Kilowattbereich erst ermöglichen.
So können theoretisch Halbleiter-Wirkungsgrade von bis zu  HL = 98,57 %mit
der JFET-Kaskode für den hier entworfenen Vollbrückenwechselrichter bei einer
Schaltfrequenz von 2MHz erreicht werden. Die praktisch realisierten Laborauf-
bauten zeigten, dass der Systemwirkungsgrad insbesondere von der Wahl der
Entlastungskapazität abhängt, da sie maßgeblich die Ausschaltverluste der Tran-
sistoren und die Filterverluste im Schwingkreis beein￿usst. In diesem Zusam-
menhang hat sich auch gezeigt, dass die in den passiven Bauelementen auftre-
tende Verlustleistung höher ausfällt als die in den Transistoren, weshalb derWir-
kungsgrad des Gesamtsystems mit der JFET-Kaskode bei maximal  WR = 88,83 %
unter Volllast liegt. Der gleiche Systemaufbau mit den 80m  SiC-MOSFETs er-
reichte unter gleichen Bedingungen nur einen Wirkungsgrad von   = 83,48 %.
Der schlechte Wirkungsgrad lässt sich mit der hohen Durchlassspannung der
intrinsischen Freilaufdiode, der größeren Chip￿äche und der längeren Stromab-
fallzeit erklären.
Die Wirkungsgradverläufe des Gesamtsystems, bestehend aus JFET-Wechsel-
richter mit Cext = 200 pF und der Versuchslampe Nr. 2 mit Hg-Füllung, sind in
Abbildung 6.1 (a) für einen kontinuierlichen Betrieb und einer Leistungsvaria-
tion über die Zwischenkreisspannung und in (b) für eine pulsbreitenmodulierte
Lampenleistung dargestellt.
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(a)
(b)
Abbildung 6.1: Gemessene Verläufe des Wirkungsgrades   ( ) und der Aus-
gangsleistung PLampe ( ) des Gesamtsystems als Funktion (a) der
Zwischenkreisspannung im kontinuierlichen Betrieb und (b) des
Aussteuergrades im Betrieb mit Pulsbreitenmodulation. Das Ge-
samtsystem bestehet aus dem JFET-Wechselrichter mit Cext =
200 pF und der 1,2 kW-Hg-Induktionslampe Nr. 2.
Man kann deutlich erkennen, dass der maximale Wirkungsgrad im kontinu-
ierlichen Betrieb bei einer kleineren Zwischenkreisspannung von UDC = 400V
erreicht wird und bei  WR = 90,8 % liegt. Unter Volllast liegt der Wirkungs-
grad bei  WR = 88,5 %, was vor allem an der kleinen Entlastungskapazität von
nur Cext = 200 pF und damit den erhöhten Ausschaltverlusten der Transistoren
liegt. DieseWechselrichterkon￿guration stellt die Basis für den Betrieb mit einer
pulsbreitenmodulierten Ausgangsleistung. Man kann demWirkungsgradverlauf
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aus Abbildung 6.1 (b) entnehmen, dass die Ausgangsleistung nicht vollständig
proportional zum Aussteuergrad d ist. Dies liegt vor allem an der abklingenden
Schwingung im Resonanzkreis während der Pulspause, wie man auch in Abbil-
dung 5.32 (a) sehen kann, weshalb keine abrupte Unterbrechung der Leistungs-
übertragung vom Wechselrichter zur Lampe möglich ist.
Eine Vergrößerung der Entlastungskapazität aufCext = 300 pF ergibt denWir-
kungsgradverlauf in Abbildung 6.2.
Abbildung 6.2: Gemessener Verlauf des Wirkungsgrades   ( ) und der Lampen-
leistung PLampe ( ) des Gesamtsystems als Funktion der Zwi-
schenkreisspannungUDC, bestehend aus JFET-Wechselrichter mit
Cext = 300 pF und der 1,2 kW-Hg-Induktionslampe Nr. 2.
Durch die Reduzierung des Spannungsanstieges während des Ausschaltvor-
gangs steigt der Wirkungsgrad auf  WR = 88,78 % unter Volllast, die maximale
Ausgangsleistung sinkt jedoch auf PLampe = 945,5W im Gegensatz zum Betrieb
mit einer Lampenleistung von PLampe = 1128W und einer Entlastungskapazi-
tät vonCext = 200 pF (siehe Abbildung 6.1 a)). Der Resonanzstrom unterscheidet
sich in beiden Fällen nur um  IL = 0,18A, wodurch ein signi￿kanter Ein￿uss der
ohmschen Verluste in der Resonanzdrossel ausgeschlossen werden kann. Ins-
gesamt ergibt sich durch die Vergrößerung der Entlastungskapazität eine Än-
derung der Gesamtverluste um  PvWR =  27,33W, was einer Änderung von
 PvJFET =  6,83W pro JFET entspricht. Im Falle der VJFETs bedeutet dies eine
Veränderung der Junctiontemperatur um mehr als  Tj =  7,5K.
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Dass kein höhererWirkungsgrad erzielt wird, liegt zum einen an einem hohen
notwendigen Resonanzstrom und zum anderen an der gespeicherten Energie im
Resonanzkreis. Das Verhältnis der von der Last aufgenommenen Wirkleistung
zur vom Resonanzkreis bereitgestellten Scheinleistung liegt bei nur cos  ⇡ 0,35.
Eine Vergrößerung dieses Verhältnisses würde den Gesamtwirkungsgrad weiter
steigern. Hierfür kannman dieMessungenmit der VersuchslampeNr. 3 heranzie-
hen, welche mit 3 unterschiedlichen Lampenleistungen betrieben wird. Um die
unterschiedlichen Lampenleistungen einzustellen, wird die Lampeninduktivität
mittels eines Serienkondensators kompensiert. Dadurch ändert sich die Phasen-
lage des Resonanzstromes zurWechselrichterausgangsspannung und sowohl der
Resonanzstrom als auch die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung am
Transistor sinken. Durch den geringeren Scheinleistungsbedarf steigt dann der
Wechselrichterwirkungsgrad mit der Ausgangsleistung an. Abbildung 6.3 veran-
schaulicht diesen E￿ekt daher amWirkungsgradverlauf des JFET-Wechselrichters
mit steigender Ausgangsleistung. Der JFET-Wechselrichter ist mit Entlastungs-
kondensatoren der Größe Cext = 347 pF bestückt und wird mit einer Taktfre-
quenz von fsw = 2MHz betrieben.
Abbildung 6.3: Gemessener Wirkungsgradverlauf des JFET-Wechselrichters mit
steigender Ausgangsleistung.
Der Resonanzstrom reduziert sich durch die kapazitive Kompensation der Lam-
pe von Ires = 6,1A auf Ires = 4,3A, wodurch die Durchlassverlustleistung der
Transistoren um 51% und die Ausschaltverlustleistung um 60% sinken. Ledig-
lich die Verlustleistungen des Ausgangstrafos und Resonanzkondensators stei-
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gen, aufgrund der größeren Ausgangsspannung. Die höchste Wechselrichteref-
￿zienz von  WR = 91,44 % wird bei einer reduzierten Zwischenkreisspannung
von UDC = 600V, mit Entlastungskapazitäten von Cext = 347 pF und mit der
Versuchslampe Nr. 3 bei einer Lampenleistung von PLampe = 1050W erreicht.
Die Messungen an den vorgestellten Induktionslampen ergeben Lampenwir-
kungsgrade für die 254 nm-Strahlung im kontinuierlichen Betrieb von bis zu
 254 nm = 27,12 % bei PLampe = 272W. UV-C-Strahlung anderer Wellenlängen
wird in dieser Arbeit nicht berücksichtigt, weshalb der maximale Gesamtwir-
kungsgrad für ein optimal angepasstes Lampe-Wechselrichter-System hier mit
maximal  System = 27,12 % · 91,44 % = 24,80 % für die 254 nm-Strahlung spezi￿-
ziert werden kann. In einem optimalen gepulsten Betrieb, wenn die Lampe eine
E￿zienz von  254 nm = 39,80 % erreicht, liegt der Gesamtwirkungsgrad sogar bei
maximal  System = 39,80 % · 91,44 % = 36,39 %.
Betrachtet man den spezi￿schen UV-C-Strahlungs￿uss der hier entwickelten
Lampe, so liegt dieser bei der höchsten 254 nm-E￿zienz von  254 nm = 27,12 %
und PLampe = 272W bei 3,69W/cm. Durch die Senkung des Pu￿ergasdruckes
kann die Lampene￿zienz im kontinuierlichen Betrieb für PLampe = 1050W von
 254 nm = 7,46 % auf  254 nm = 14,19 % gesteigert werden, wodurch der spezi￿sche
UV-C-Strahlungs￿uss auf 7,38W/cm erhöht wird.
Konventionelle Hg-LP- und -MP-Lampen-Systeme werden mit elektronischen
Vorschaltgeräten betrieben, welche typischerweise Wirkungsgrade von 90 % 
 WR  94 % erreichen. Hg-MP-Lampen weisen eine maximale UV-E￿zienz von
 UV = 15 % auf [2]. Damit liegt die E￿zienz eines konventionellen Hg-Mittel-
drucklampen-Systems im besten Fall bei  System  14,1 %. Ein Amalgam-Nieder-
drucklampen-System hingegen weist maximale Wirkungsgrade bis zu  System 
35 % · 94 %  32,9 % auf. Abbildung 6.4 zeigt die hier gemessenene Lampe im
Vergleich zu konventionellen Lampensystemen.
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Abbildung 6.4: UV-C E￿zienz als Funktion des spezi￿schen UV-C-Flusses für
die hier untersuchte Versuchslampe Nr. 3 mit pAr = 0,3mbar
(blau, ) im Vergleich zu konventionellen Hg-Lampensystemen
(schwarz,  ) [2]
Für die hier untersuchte Induktionslampe wird nur die 254 nm-Strahlungsleis-
tung herangezogen, während bei konventionellen Lampen noch weitere Emissi-
onslinien im UV-C-Bereich berücksichtigt werden. Daher kann mit der in die-
ser Arbeit entwickelten Hochleistungs-Induktionslampe bereits ein großer Leis-
tungsbereich abgedeckt werden, der zwischen der konventionellen Amalgam-
LP-Lampe und der Hg-MP-Lampe liegt.
Ein weiteres noch nicht berücksichtigtes Argument für die hochbelastete In-
duktionslampe betri￿t die keimtötendeWirkung der emittierten Strahlung. Nach
einer Gewichtung der spektralen Bestrahlungsstärke vonHg-LP-Lampenmit der
Wirkfunktion der UV-Desinfektion von Keimen, wird eine höhere mikrobizide
Wirkung mit LP-Lampen erreicht, als mit Hg-MP-Lampen. Hg-LP-Lampen er-
reichen eine Inaktivierungse￿zienz von 84% der UV-C-Strahlung und Hg-MP-
Lampen eine E￿zienz von 79% ihrer UV-C-Strahlung für E.coli [141, pp. 17-18].
Dies bedeutet, dass die keimtötende E￿zienz von Hg-MP-Lampen dadurch auf
11,85 % fällt. Abbildung 6.5 zeigt die Inaktivierungse￿zienz für E.coli der hier
entwickelten Induktionslampe Nr. 3 im Vergleich zu konventionellen Lampen.
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Abbildung 6.5: Inaktivierungse￿zienz für E. coli als Funktion des spezi￿schen
UV-C-Flusses für die hier untersuchte Versuchslampe Nr. 3 mit
pAr = 0,3mbar (blau, ) im Vergleich zu konventionellen Hg-
Lampensystemen (schwarz,  ) [2, 141]
Anhand der Inaktivierungse￿zienz wird schnell klar, dass die hier entwickelte
Induktionslampe selbst bei sehr hoher Leistung von PLampe = 1000W nahezu
optimal den Leistungsbereich zwischen LP- und MP-Lampen ausfüllt.
Zusammen mit dem hier vorgestellten 2MHz-HF-Betriebsgerät weist das HF-
Induktionslampen-System gegenüber konventionellen Hg-MP-Lampen eine ver-
gleichbare E￿zienz und gegenüber Amalgam-LP-Lampen eine wesentlich hö-
here Leistungsdichte auf. Der Wirkungsgrad des HF-Induktionslampen-Systems
dieser Arbeit wird am stärksten von der nicht vollständig optimierten Indukti-
onslampe, hinsichtlich der Wahl des optimalen Pu￿ergasdruckes und des Hg-
Partialdampfdruckes, eingeschränkt. Der gepulste Betrieb hat gezeigt, dass mit
ihm eine Verbesserung der Lampene￿zienz auf  UV = 39,80 % möglich ist. Da-
mit erreicht das HF-Induktionslampen-System das Niveau von konventionellen





Diese Arbeit ist mit der Untersuchung und Entwicklung eines neuartigen UV-
Lampensystems befasst, welches gegenüber konventionellen Nieder- und Mit-
teldruck-UV-Lampen neue Anwendungsfelder erschließen kann. Durch den Ein-
satz einer elektrodenlosen Hochleistungsinduktionslampe im Kilowattbereich
können sowohl die Leistungsdichte gegenüber konventionellenHg-Niederdruck-
lampen um ein Vielfaches und die E￿zienz gegenüber Hg-Mitteldrucklampen
gesteigert werden. Um die Praxistauglichkeit solcher Hochleistungsinduktions-
lampen nachzuweisen, werden HF-Betriebsgeräte benötigt, welche die erforder-
liche Lampenleistung bei hohem Wirkungsgrad liefern können.
Zu diesemZweckwerden anhand eines vereinfachten Plasmamodells diewich-
tigsten elektrischen Lampengrößen für verschiedene Lampenkörper abgeschätzt
undmittels der Grundschwingungsanalyse Berechnungsformeln für die Schwing-
kreisauslegung hergeleitet. Damit können auf einfacheWeise zu den Lampenpa-
rametern passende Bauteilwerte der Schwingkreiskomponenten berechnet wer-
den.
In dieser Arbeit werden erstmalig unipolare SiC-Transistoren im konventio-
nellen TO247-Gehäuse für den Einsatz inHF-Resonanzwechselrichtern für Schalt-
frequenzen im MHz-Bereich verglichen und untersucht. Bereits die theoretische
Betrachtung der Gütezahlen und Ansteuerleistung von unipolaren SiC-Transis-
toren zeigt, dass die Halbleiterverluste gegenüber ihren Si-Pendants signi￿kant
reduziert werden können. Damit kann derWirkungsgrad vonHF-Resonanzwech-
selrichtern wesentlich gesteigert werden. So können bei einer 50-fach höheren
Schaltfrequenz von 2MHz vergleichbare Wirkungsgrade, wie mit konventionel-
len elektronischen Vorschaltgeräten, erreicht werden. Auch die Betrachtung und
Simulation der thermischen Eigenschaften von SiC-FETs zeigt, dass höhere zu-
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lässige Sperrschichttemperaturen von bis zu Tjmax = 175 °C möglich sind und
vorteilhaft für bessere Überlastfähigkeiten im Fehlerfall sind.
Für die Applikation von SiC-FETs in resonanten ZVS-Wechselrichtern, wird ei-
ne potenzialgetrennte Stromversorgung für unterschiedliche Gate-Source-Span-
nungen vorgestellt und für SiC-MOSFETs und JFETs implementiert. Die vorhe-
rigen theoretischen Überlegungen werden schließlich anhand der praktischen
Aufbauten zweier ZVS-Vollbrückenwechselrichter, jeweils mit vertikalen SiC-
JFETs und SiC-MOSFETs mit einem Durchlasswiderstand von RDS(on) = 80m ,
gestützt und veri￿ziert. So kann gezeigt werden, dass der Einsatz von SiC-VJFETs
in der Kaskodenschaltung Vorteile gegenüber SiC-MOSFETs aufweist, weil die
Kaskode im Freilaufpfad geringere Durchlassverluste als die intrinsische Frei-
laufdiode der SiC-MOSFETs verursacht. Dieser Vorteil wird auch durch die ver-
größerte parasitäre Induktivität des Gatekreises innerhalb der Kaskode nicht ne-
gativ beein￿usst. So weist der ZVS-Wechselrichter mit SiC-VJFETs für den glei-
chen Arbeitspunkt mit ohmscher Last einen um 5,35 % höheren Wirkungsgrad
auf, als mit SiC-MOSFETs. Anhand von unterschiedlichen Lastszenarienwird der
Ein￿uss der externen Entlastungskapazitäten auf den Wechselrichterwirkungs-
grad untersucht und gezeigt, dass eine optimal eingestellte Spannungs￿anke so-
wohl die Verluste der Halbleiter als auch die des Schwingkreises begrenzt. So
kann mit dem ZVS-Vollbrückenwechselrichter mit SiC-VJFETs ein maximaler
Wirkungsgrad von  WR = 91,44 % an einer Versuchslampe mit PLampe = 1050W
bei einer Zwischenkreisspannung vonUDC = 600V erreicht werden. Dabei wird
der Großteil der ohmschen Verluste durch die passiven Bauteile des Resonanz-
kreises verursacht und nicht durch die Halbleiterschalter.
An einer eigens für diese Arbeit vollständig neu entwickelten Hochleistungs-
induktionslampe wird gezeigt, dass unter speziellen Betriebsbedingungen ein
Systemwirkungsgrad von bis zu  System = 35,70 % erreicht werden kann, was
auf dem gleichen Niveau von konventionellen Hg-Niederdrucklampen-System-
en liegt. Dennoch haben die Untersuchungen auch gezeigt, dass das größte Ver-
besserungspotenzial in der Optimierung der Lampe selbst liegt. Die hier ent-
wickelte Versuchslampe erreicht eine maximale 254 nm-Strahlungse￿zienz von
 254 nm = 27,12 % bei einer Lampenleistung von PLampe = 272W, während sie
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bei größerer Lampenleistung von PLampe = 1050W noch Wirkungsgrade von
 254 nm = 14,19 % erreicht. Anfängliche Bedenken, dass die hohen Temperaturen
des Lampenkörpers die Verluste im Ferritkoppler stark erhöhen würden, bestä-
tigen sich nicht. So können die Verluste des Ferritkopplers bei einer Lampenleis-
tung von PLampe = 1250W auf nur PvKoppler  35W bezi￿ert werden.
Zusammengefasst hat diese Arbeit gezeigt, dass konventionelle SiC-Leistungs-
FETs durch ihre positiven Bauteileigenschaften erstmals die Realisierung von
ZVS-Resonanzwechselrichtern für den MHz-Betrieb von Hochleistungsinduk-
tionslampen ermöglichen. Hohe Systemwirkungsgrade sind hierbei durch die
korrekte Wahl der Schwingkreisbauelemente im Kontext der Größe von Entlas-




Die im Rahmen dieser Arbeit durchgeführten Untersuchungen haben gezeigt,
dass SiC-FETs die Umsetzung vonMHz-Wechselrichtern für Ausgangsleistungen
im einstelligen kW-Bereich mit hohen Wirkungsgraden ermöglichen. Der Ein-
satz von sowohl selbstleitenden SiC-VJFETs in Verbindung mit der Kaskoden-
schaltung, als auch von SiC-MOSFETs hat gezeigt, dass höhere Wirkungsgrade
als 90 % möglich sind. Die hier untersuchten ersten Generationen von SiC-FETs
sind lediglich im klassischen TO-247 Gehäuse verfügbar, welches als kostenop-
timiertes Gehäuse hauptsächlich in niederfrequent getakteten Leistungselektro-
niken zum Einsatz kommt. Die experimentellen Untersuchungen des Schaltver-
haltens der Einzeltransistoren und der ZVS-Wechselrichter zeigen deutlich, dass
dem Einsatz der Bauteile bei noch höheren Frequenzen und Leistungen aufgrund
der parasitären Induktivitäten des TO-247 Gehäuses Grenzen gesetzt sind. Um
die Schaltverluste der Transistoren weiter zu reduzieren und um die Ausgangs-
leistungen der Wechselrichter weiter zu erhöhen, ist eine Optimierung der Ge-
häuse unumgänglich. Aus diesemGrundwird im Rahmen eines vomBildungsmi-
nisterium für Foschung und Bildung (BMBF) geförderten Verbundprojektes (För-
derkennzeichen 16ES0204) der Einsatz von SiC-FETs in MHz-Wechselrichtern
für Ausgangsleistungen bis zu 25 kW untersucht. Zu diesem Zweck werden SiC-
MOSFETs in ober￿ächenmontierbaren Leistungsgehäusen direkt als Halbbrücken-
module verbaut. Dadurch lassen sich Kommutierungsinduktivitäten drastisch
reduzieren, so dass höchste Schaltgeschwindigkeiten möglich werden. Abbil-
dung 8.1 zeigt ein Muster eines Halbbrückenmoduls, welches mit 25m -SiC-





in Rot der Resonanzstrom, sowie in Blau und Magenta die Drain-Source-Spannungen der 
beiden massebezogenen MOSFETs dargestellt. 
 
 
Abbildung 18: Kurvenverläufe der Inbetriebnahme des 20 kW Vollbrücken-
Wechselrichters mit diskreten SiC MOSFETs im TO-247 Gehäuse (C2M0040120D, Cree 
Inc.) im Kurzschlussbetrieb bei  I res  = 29,1 A, fSW = 2,53 MHz, U i n = 650 V, Sout ≈ 16 kVA. 
 
1.6. SMPD Modul 
Von unserem Kooperationspartner IXYS haben wir mit SiC MOSFETs bestückte Halbbrücken 
Module im SMPD Gehäuse in zwei Versionen zur Verfügung gestellt bekommen. Diese 
basieren auf DCBs mit Aluminiumoxid-Keramik (Al2O3) und sind jeweils mit zwei 1200 V 25 mΩ 
SiC-MOSFETs bestückt. Sie unterscheiden sich lediglich im Bonddrahtdurchmesser sowie der 
Anzahl der Bonddrähte. In einem kommen 10x 150 µm Al-Bonddrähte zum Einsatz, diese ist 
in Abbildung 19 (a) zu sehen, und im anderen 8x 350 µm Al-Bonddrähte, siehe Abbildung 19 
(b). Die erste Version der Module war lediglich mit einem Klarverguss überzogen, um die Chip- 
und Bonddrahttemperatur durch den Verguss beobachten zu können. Im nächsten Schritt 





Abbildung 19: Fotos der SMPD Halbbrücken Module mit zwei 1200 V 25 mΩ SiC-
MOSFET-Chips sowie 10x 150 µm (a) bzw. 8x 350 µm (b) Bonddrähten. 
 
Abbildung 8.1: Fotogra￿e ein Muster eines ober￿ächenmontierbaren Halb-
brückenmoduls, welches mit 25m -SiC-MOSFET-Chips von
Cree bestückt ist
Erste Untersuchungen haben ergeben, dass Ausgangsleistungen von bis zu
15 kW mit nur einem Halbbrückenmodul möglich sind, während der Wirkungs-
grad der Halbleiter bei über 96 % liegt. Damit werden Halbleiterverstärker auch
für Industrieanwendungen möglich, wie z.B. das Zonenziehen von Siliziumstä-
ben oder Plasmaprozesse zur Ober￿ächenbehandlung.
Neben der Optimierung derWechselrichter hat sich außerdem in dieser Arbeit
gezeigt, dass weitere Verbesserungen am Lampensystem notwendig sind. Nur
damit lässt sich der Bereich der Leistungsdichte und E￿zienz zwischen kon-
ventionellen LP- und MP-Hg-UV-Lampen besser abdecken. Die experimentel-
len Ergebnisse zeigen, dass die Temperatur des Lampenkörpers im Betrieb und
infolgedessen der Hg-Partialdampfdruck ansteigen. Daher sollte zukünftig der
Einsatz von Amalgamen untersucht werden. Weiterhin haben die ersten Varia-
tionen des Pu￿ergasdruckes gezeigt, dass in Induktionslampen hoher Leistung
ein wesentlich niedrigerer Ar-Fülldruck gewählt werden muss. Insgesamt muss
jedoch noch das Optimum aus elektrischer Leistung, Pu￿ergasdruck und Hg-
Partialdampfdruck gefunden werden. Dies ist auch wichtig, um mit der hier vor-
gestellten Methodik eine optimale Wechselrichterauslegung zu ￿nden. Des Wei-
teren steigt im Trinkwasserbereich das Interesse an Hg-freien Lampenfüllungen.
Erste Arbeiten von Brie￿ [142] und Ögün [143] zeigen, dass mit elektrodenlosen
Lampen durchaus akzeptable Lichtausbeuten im Allgemeinbeleuchtungsbereich
möglich werden. Es ist daher denkbar, weitere Untersuchungen von Füllungs-
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Abbildung A.2: Spezi￿sche Kernverluste in Abhängigkeit von der magnetischen
Flussdichte für die Ferritmischungen Nr. 43 und 61, Quelle: Web-
seite Amidon Corporation, Inc., siehe Fußnote (1).
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3L-NPC Dreipunkt-Wechselrichter mit geklemmter Mittelpunktspannung, eng.
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re of merit
cc eng. capacitor-clamped
CS kältester Punkt am Lampenkörper, eng. cold spot








FOM Gütezahl, eng. ￿gure of merit




HV Hochspannung, eng. high voltage
ICP Induktiv gekoppeltes Plasma, eng. inductively coupled plasma
ISM industrielle, wissenschaftliche und medizinische Anwendungen, eng. in-
dustrial, scienti￿c and medical
JFET Sperrschicht-Felde￿ekttransistor, eng. junction ￿eld-e￿ect-transistor
LP Niederdruck, eng. low pressure
LV Niederspannung, eng. low voltage
LVJFET vertikaler JFET mit lateral leitendem Kanal
MOSFET Metall-Oxid-Halbleiter Felde￿ekttransistor, eng.metal-oxide-semiconductor
￿eld-e￿ect-transistor
MP Mitteldruck, eng. medium pressure




RK Richtkoppler, eng. directional coupler
TVS Überspannungsschutzdiode, eng. transient voltage supressor
UV Ultraviolett
VJFET JFET mit vertikal leitendem Kanal
ZCS Nullstromschalten, eng. zero current switching
ZVS Nullspannungsschalten, eng. zero voltage switching
Griechische Buchstaben
 0 Skin-Faktor für induktiv gekoppelte Plasmen
  Eindringtiefe des Stromes
 r relative Dielektrizitätskonstante
  thermische Leitfähigkeit
 m mittlere freie Weglänge
µ0 Permeabilität von Vakuum, 4  · 10 7
µe Elektronenmobilität
  Kreisfrequenz,   = 2  f
  Volumenleistungsdichte
  Phasenlage des Laststromes zur Spannung
 m Plasmastoßfrequenz
Mathematische Symbole
A Verhältnis zwischen Lampenstrom und reaktivem Strom durch den Par-
allelkondensator
Ae￿ e￿ektive magnetische Kernquerschnitts￿äche
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